



CHAPITRE 5 : Mise en œuvre et caractérisation de modules de puissance MOSFET-SiC en 























CHAPITRE 5 : Mise en œuvre et 
caractérisation de modules de puissance 
MOSFET-SiC en fonctionnement onduleur de 
tension sur un banc d’essai par « méthode 
d’opposition » 
  
CHAPITRE 5 : Mise en œuvre et caractérisation de modules de puissance MOSFET-SiC en 
fonctionnement onduleur de tension sur un banc d’essai par « méthode d’opposition » 
158 
Sommaire 
I. Introduction ................................................................................................................................ 159 
I.1 Finalité des essais .................................................................................................................... 159 
I.2 Cahier des charges du banc de test, conditions de fonctionnement et hypothèses de départ .. 159 
II. Topologie et fonctionnement du convertisseur « méthode d’opposition »............................. 160 
II.1 Présentation de la méthode d’opposition et structure retenue ............................................... 160 
II.2 Principe de fonctionnement ................................................................................................... 161 
II.3 Simulations du convertisseur sous le logiciel PSIM® ............................................................ 162 
III. Pré-dimensionnement de la partie électrique du banc d’essai ............................................... 164 
IV. La commande numérique et les interfaces avec le montage ................................................... 165 
V. Estimation des pertes dans les semi-conducteurs de puissance en fonctionnement onduleur 
MLI ..................................................................................................................................................... 166 
V.1 Estimation des pertes par calcul ............................................................................................ 167 
V.2 Estimation des pertes par la Méthode Electrique .................................................................. 173 
V.3 Estimation des pertes par la Méthode Calorimétrique........................................................... 173 
VI. Le système de refroidissement des semi-conducteurs de puissance et la mise en œuvre des 
différentes mesures thermiques ....................................................................................................... 175 
VII. Descriptifs de l’ensemble du banc d’essai mis en œuvre pour caractériser les semi-
conducteurs ........................................................................................................................................ 180 
VIII. Comparaison des pertes entre MOSFET-SiC et IGBT-Si dans un fonctionnement 
onduleur de tension ........................................................................................................................... 181 
IX. Conclusion ................................................................................................................................... 185 













Ce chapitre a pour objectif de présenter la mise en œuvre et les résultats de caractérisation de 
modules de puissance MOSFET-SiC en fonctionnement onduleur de tension sur un banc d’essai par « 
méthode d’opposition ». Tout d’abord, nous décrivons la méthode d’opposition  utilisée et nous 
présentons la mise en œuvre de l’ensemble du banc d’essai, en commençant par la partie électrique 
(puissance et commande) et en terminant par la partie thermique avec la boucle de refroidissement. 
Nous présentons ensuite les trois méthodes permettant d’estimer les pertes dans les semi-conducteurs 
de puissance. Enfin, nous comparons les pertes des modules MOSFET-SiC aux pertes dans des 
modules IGBT-Si mis en œuvre sur le même banc.   
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I. Introduction 
I.1 Finalité des essais 
Le banc de test utilisant la « méthode d’opposition » va nous permettre de solliciter différents 
packs SiC, que nous souhaitons éprouver, dans des conditions de fonctionnement représentatives de 
l’application visée. C’est-à-dire, en reproduisant un fonctionnement onduleur de tension à modulation 
de largeur d’impulsion (MLI), en régime continu de fonctionnement, sous contraintes maîtrisées 
(température, tension, courant, …). Ce convertisseur est constitué de deux cellules de commutations 
connectées en opposition. Chacun de ces deux bras peut être équipé de un à trois packs montés en 
parallèle afin de moduler le calibre en courant de notre montage et d’étudier l’impact de la mise en 
parallèle de packs. 
Pour mener cette étude de caractérisation, nous considérons la cellule de commutation dans 
son ensemble (modules, drivers, condensateurs de filtrage). Ce vecteur de test nous apparaît être le 
plus simple pour permettre une étude complète pouvant nous fournir des données de caractérisation. 
Nous allons ainsi pouvoir tester dans un fonctionnement onduleur les allumeurs spécifiques mis au 
point pour ces composants. Nous pourrons tester différentes géométries de bus-barres et différents 
condensateurs. D’autre part, nous allons pouvoir réaliser une étude comparative de modules 
MOSFET-SiC et de modules IGBT-Si de même calibre. La comparaison des pertes des semi-
conducteurs pourra ainsi se faire pour différents points de fonctionnement onduleur choisis. Pour cela, 
plusieurs méthodes d’estimation de pertes seront proposées. 
I.2 Cahier des charges du banc de test, conditions de fonctionnement et 
hypothèses de départ 
Les composants semi-conducteurs SiC choisis vont conditionner le dimensionnement du banc 
de test puisque nous allons devoir respecter les contraintes électriques spécifiées par le fabricant des 
packs MOSFET-SiC. Le calibre des composants est : 
- Tension maximale de 1200V (voire 1700V). 
- Courant maximal de 200A (2.In). Soit pour 3 packs en parallèle à 2.In : 600A. 
- Température de jonction en fonctionnement maximale de 150°C. 
Le point de fonctionnement de ces modules devra être totalement ajustable. Ceci nécessite 
plusieurs aménagements spéciaux : 
- Nous avons besoins d’un système de refroidissement spécifique afin de nous 
permettre de varier les températures sous la semelle des packs, ainsi que nous 
permettre d’effectuer diverses mesures thermiques. Cela va contraindre la conception 
et le choix du système de refroidissement. 
- Ce convertisseur devra disposer d’une carte de commande adaptée permettant de 
régler les différents paramètres de la modulation de largeur d’impulsion : profondeur 
de modulation, déphasage tension/courant, fréquence de modulation, fréquence de 
découpage, temps mort. 
- L’allumeur (ou driver) permet d’ajuster les di/dt et dv/dt lors des commutations des 
semi-conducteurs et doit respecter les contraintes du fabricant sur les niveaux de 
tensions nécessaires à la bonne commutation du MOSFET-SiC. En outre, il doit 
disposer de tous les dispositifs nécessaires à la détection rapide et la coupure « sûre » 
des défauts pouvant surgir sur le convertisseur et donc ainsi confiner le premier défaut 
au niveau de la cellule de commutation. Cela implique le choix ou la conception d’un 
driver spécifique pouvant s’interfacer correctement avec la carte de commande. 
- L’alimentation de puissance du convertisseur doit être variable afin de contrôler la 
tension maximale aux bornes des composants. Elle sera dimensionnée pour permettre 
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de fournir une puissance correspondant à l’ensemble des pertes de notre montage 
(pertes des packs SiC, pertes dans les éléments passifs …). 
 
Nous devons dimensionner l’alimentation, l’ensemble des éléments passifs du montage (les 
inductances, les condensateurs) ainsi que le système de refroidissement. 
 
Compte tenu des calibres des modules à tester, les paramètres électriques du banc de test sont les 
suivants : 
- Tension d’alimentation : La tension utilisée sur le bus du montage pourra aller de 500 V à 
1100V afin de se placer dans la plage des tensions d’alimentation des réseaux de traction 
750V définie dans la norme NFEN50163. Le calibre des composants MOSFET-SiC étant de 
1200V cette tension de Bus sera choisie pour ne pas dépasser cette limite lors du blocage de 
l’interrupteur. 
- Courant de sortie maximal d’un bras : I_brax_max = 600A (cas d’un fonctionnement avec 
trois modules en parallèle par bras). 
- Fréquence de modulation : fmod = [0 - 500Hz] (hacheur ou onduleur). Sachant que suivant 
les applications de traction ferroviaire cette fréquence peut varier de quasiment 0 à 300Hz 
environ, nous nous laissons la possibilité d’aller jusqu’à 500Hz. Cette plage pouvant évoluer 
selon l’application visée, suivant les avancées technologiques sur les machines de traction ou 
suivant la fréquence de découpage choisie. Il faut aussi garder à l’esprit que les fréquences de 
modulation élevées ne pourront être atteintes qu’avec des fréquences de découpages élevées. 
Nous allons essayer de respecter un facteur minimum de 21 (facteur classiquement utilisé en 
traction ferroviaire), soit mod21 ff dec ×≥ . 
- Fréquence de découpage : fd = [1 - 20kHz] (par pas de 1kHz). Cette plage pourra évoluer 
suivant les résultats observés sur les pertes des packs SiC. Sachant qu’aujourd’hui, la 
fréquence de découpage maximale admise sur des applications Tramways est d’environ 
2,5kHz, notre objectif est d’atteindre avec les packs SiC une fréquence comprise entre 10kHz 
et 20kHz. La fréquence de découpage minimale est fixée à 1kHz. 
- Profondeur de modulation maximale : ma = 90%. C’est le rapport amplitude du signal 
modulant / amplitude de la porteuse. Elle est ajustable de manière indépendante sur chaque 
bras. 
- Temps mort : la valeur typique utilisée sur les applications ALSTOM est de 10µs. Cette 
valeur sera ajustée en fonction des composants utilisés, des vitesses de commutation que nous 
allons fixer avec les Drivers et des différents retards de commande.  
- Déphasage tension/courant en sortie de bras : ϕ = [0 - pi]. Cette valeur est représentative du 
déphasage tension/courant que nous aurions eu avec un fonctionnement classique d’onduleur 
alimentant un moteur de traction (par exemple, cosϕ = 0,8 pour un moteur asynchrone à son 
point nominal de fonctionnement). 
 
II. Topologie et fonctionnement du convertisseur « méthode d’opposition » 
II.1 Présentation de la méthode d’opposition et structure retenue 
A l’origine, la méthode d’opposition est utilisée pour effectuer des essais de machines 
électriques. Il s’agit d’une technique expérimentale qui consiste à accoupler mécaniquement les arbres 
tournants et à utiliser les machines en fonctionnement moteur ou générateur grâce à un schéma 
électrique spécifique. Plus tard, des laboratoires comme le LAPLACE ont étendu cette technique en 
électronique de puissance [1] [2] [3], en « opposant » deux convertisseurs par l’intermédiaire d’un 
élément passif. Cette méthode est intéressante pour caractériser des systèmes de moyenne et forte 
puissance lorsque des tests en conditions réelles d’utilisation sont difficiles voire impossibles à réaliser 
avec les moyens d’essais d’un laboratoire universitaire. 
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La Figure 1 présente le schéma de principe du transfert de puissance de cette structure. Nous 
pouvons voir les différentes puissances mise en jeu dans le montage « méthode d’opposition » où 
l’alimentation de puissance ne fournit que les pertes du montage (pCVS1 + pCVS2). 
Dans notre application, la méthode d’opposition consiste à connecter en parallèle deux bras 
d’onduleur de tension et à raccorder les bornes de sortie par l’intermédiaire d’une inductance de forte 
valeur (voir Figure 2). 
 
 
Figure 1 - Puissances mise en jeu dans le montage « méthode d’opposition ». 
 
 
Figure 2 - Schéma de principe de la partie puissance du montage « méthode d’opposition ». 
 
Les avantages de la méthode d’opposition sont multiples. Comme nous l’avons indiqué 
précédemment, la puissance absorbée sur l’alimentation continue correspond uniquement à l’ensemble 
des pertes au sein des deux bras d’onduleur et des éléments passifs. Du point de vue de la mesure des 
pertes dans les deux bras onduleurs, nous pouvons avoir, soit une approche thermique par un bilan 
calorimétrique, soit une approche électrique par un bilan de puissance. Les points de fonctionnement 
des composants de puissance sont parfaitement maîtrisés. En effet, la fréquence de découpage, la 
fréquence de modulation, les temps morts, les amplitudes du courant commuté, le déphasage 
tension/courant sont réglables en jouant sur la commande. La tension du bus continu peut être fixée 
par l’alimentation régulée en tension. Les di/dt et dv/dt lors des commutations sont réglables sur le 
Driver. Par ailleurs, les températures des puces peuvent être contrôlées ou limitées par le système de 
refroidissement. 
II.2 Principe de fonctionnement 
Notre montage fonctionne avec un bras piloté en boucle ouverte et nommé « bras maître ». Ce 
bras est commandé par un modulateur de largeur d’impulsions qui permet à partir d’une consigne de 
tension (modulante) d’obtenir une tension de sortie Vmaître dont l’onde fondamentale est sinusoïdale. 
Ensuite, nous avons un bras piloté en boucle fermée et nommé « bras esclave ». Ce bras est piloté par 
une boucle de régulation du courant dans l’inductance d’opposition. Pour cela, la consigne de tension 
du modulateur est fournie par la sortie du régulateur et permet d’obtenir une tension de sortie Vesclave.  
Le principe de la commande appliquée aux deux bras d’onduleur reste simple : le bras maître 
est piloté par un rapport cyclique α2(t) et le bras esclave est piloté par un rapport cyclique α1(t) 
légèrement différent du premier afin de générer une tension découpée aux bornes de l’inductance 
d’opposition et ainsi de reproduire la forme de courant désirée. 
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II.3 Simulations du convertisseur sous le logiciel PSIM® 
Un ensemble de simulations sous le logiciel PSIM® et une étude théorique du montage va nous 
permettre de mettre en place la commande du convertisseur et d’observer plus précisément les formes 
d’ondes. 
La Figure 3 présente le schéma complet développé sur le logiciel PSIM®. 
 
 
Figure 3 - Schéma du montage « méthode d’opposition » sous PSIM®. 
 
La Figure 4 présente un exemple de formes d’ondes résultant de la simulation. Cette 
simulation a été effectuée pour une tension de bus de 600V, un courant maximum dans les bras de 
600A, une fréquence modulante de 50Hz, une fréquence de découpage de 1kHz, un déphasage 
courant/tension de 20° et des temps morts de 1µs. 
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Figure 4 - Formes d’ondes obtenues sous PSIM® du courant dans l’inductance d’opposition et sa consigne. 
 
A l’échelle de la fréquence de découpage, pour un courant d’opposition positif, nous voyons 
apparaître alternativement des phases de conduction en diagonale qui permettent de faire croître le 
courant dans l’inductance d’opposition et des phases de roue libre qui permettent de faire décroître le 
courant dans l’inductance d’opposition et inversement pour les phases où le courant d’opposition est 
négatif (voir Figure 5). 
 
 
Figure 5 - Formes d’ondes à l’échelle de la fréquence de découpage expliquant le principe de 
fonctionnement de la méthode d’opposition (ici, pour un courant d’opposition positif). 
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Sur ces formes nous pouvons constater que le courant est régulé dans la bobine d’opposition 
grâce à la tension à ses bornes. Or, l’ajout de temps morts perturbe cette commande en créant une 
chute de tension. Cette chute de tension s’avère être prépondérante par rapport à la chute de tension 
résistive aux bornes de la bobine d’opposition et doit être compensée par la régulation en courant. Un 
moyen pour diminuer cette contrainte est de minimiser le plus possible ces temps morts dans des 
limites acceptables (lié aux vitesses de commutation des semi-conducteurs et aux retards de 
propagation de l’ordre de commande). 
Pour plus de détails sur la mise en œuvre de la commande analogique du banc d’essai 
« méthode d’opposition » voir en Annexe VII. 
III. Pré-dimensionnement de la partie électrique du banc d’essai 
Dans cette partie, nous définissons l’ensemble des éléments électriques dont nous avons 
besoin pour réaliser le banc de test. Cette phase de pré-dimensionnement est basée sur une étude 
théorique du montage et un ensemble de simulations sous le logiciel PSIM®. Le Tableau 1 récapitule 
les spécifications des éléments que nous avons pré-dimensionnés par simulation et par mise en 
équations du système. Pour plus de détails sur cette phase de pré-dimensionnement de la partie 
électrique du banc d’essai voir en Annexe VIII. 
 
Tableau 1 - Choix des principaux éléments du banc d’essai : 
Élément du 
montage Contraintes liés au pré-dimensionnement Choix effectués 
Alimentation 
Tension Réglable de 0 à 1100V (tension de bus 
souhaités). 
Pmax ≈ 10kW (lié aux pertes du montage, pire 
cas). 




Ondulation de tension 
mod.2_ fCbusV∆  à 1% de la 
valeur maximale de la tension  sur le Bus 
(1100V). 
Hypothèse de 2 condensateurs : 
Ctotal ≈ 2 x 3,5mF. 
Ati ftotalCbus 19,226)(max.2__ mod ≈ . 
2 condensateurs : 3mF, 6 bornes, 
UnDC = 1200V, Ieff = 300A 
(+ 2x4 condensateurs 
secondaires de 47µF, UnDC = 
1200V, Ieff = 45A. Choix effectués 
à partir des simulations présentées 
au Chapitre 3) 
Inductance de 
filtrage 
Atténuer de 40dB les raies centrées sur deux 
fois la fréquence de la modulante. 
mHL filtrage 43= minimum. 
Imax environ 10A (lié aux pertes du montage). 
Inductance de 70mH avec points 
intermédiaires [10-20-30-70mH] 
pour Imax = 50A (surdimensionnée) 
Inductance 
d’opposition 
Iopp_eff  ≈ 425A. 
Valeur  d’inductance à régler suivant le point 
de fonctionnement souhaité, l’ondulation 
relative de courant souhaitée. 
Une valeur comprise entre 200µH et 1000µH 
permet de balayer l’ensemble des points 
définis par le cahier des charges. 
Inductance à air de valeurs  
[1000-800-600-400-200-90]µH.  
Calibre en courant :  





Iopp_max  ≈ 600A. 
fBP_imax = 5kHz. 
Câbles de 120mm2. 
Sortie envisagées en ±10V. 
Capteur Honeywell,  
référence : CSNS300M  
(Imax = 600A, nombre de tours = 
2000, sortie possible jusqu’à ±15V, 
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IV. La commande numérique et les interfaces avec le montage 
La commande analogique que nous avons étudiée avec les simulations PSIM® va être mise en 
place en numérique sur une baie spécifique comportant un DSP (Digital Signal Processing) et un 
FPGA (Field-Programmable Gate Array). Nous avons toutefois choisi d’implanter deux types de 
commande. La commande numérique principale permet de faire fonctionner le montage en onduleur 
de tension MLI avec une régulation du courant dans l’inductance d’opposition, avec la possibilité de 
modifier de nombreux paramètres en direct. La seconde commande numérique permet de faire 
fonctionner le montage en « mono coup » simple, double ou multi-pulse afin de vérifier les bonnes 
commutations des interrupteurs avant de passer à la commande en « méthode d’opposition ». 
 
La commande numérique est implantée dans une baie de commande appartenant au laboratoire 
LAPLACE. Cette baie est constituée d’une carte DSP (de type DSPACE®) et d’un FPGA (de chez 
Altera). La Figure 6 présente un schéma de principe de l’architecture avec la commande numérique 
par (DSP + FPGA). 
 
La carte DSP permet notamment de réaliser la régulation du courant dans l’inductance 
d’opposition.  En effet, cette carte présente une fréquence d’échantillonnage peu élevée (quelques 
dizaines de kHz) correspondant quasiment à la fréquence de découpage (dans notre cas, la fréquence 
de découpage pourra évoluer de 1kHz à 20kHz). Ce DSP permet de faire des calculs relativement 
simples (addition, soustraction, multiplication et rarement division) avec un temps de réaction de 
l’ordre de quelques dizaines de microsecondes. Comme ce DSP se programme en langage C, nous 
utilisons une interface entre la carte DSPACE® et le logiciel Matlab/Simulink®. En effet, sur ce 
logiciel les fonctions (régulation et autres) sont modélisées sous forme de schémas blocs et les 
différentes entrées/sorties du DSP sont spécifiées grâce au logiciel RTI (Real Time Interface). Ensuite, 
un compilateur nommé RTW (Real Time Workshop) génère et compile les fichiers graphiques 
Simulink en langage C pour pouvoir les charger dans le DSP. Enfin, le DSP permet la gestion de 
l’application en temps réel à partir d’une interface graphique créée avec le logiciel Controldesk® qui 
permet de visualiser des grandeurs internes et de régler des paramètres.  
 
La carte FPGA (Altera, de référence ACEX1K : EP1K100QC208-1) permet de réaliser le 
modulateur. A partir des rapports cycliques numérisés provenant du DSP et des différents signaux 
créés en interne (signal de porteuse, gestion des temps morts), le FPGA délivre les ordres de 
commande des différents interrupteurs. Ce FPGA fonctionne à une fréquence de 16MHz et présente 
des temps de réaction de l’ordre de quelques dizaines de nanosecondes. La fréquence 
d’échantillonnage importante permet d’obtenir une bonne précision au niveau de la porteuse 
triangulaire qui est ensuite comparée au signal modulant. Le FPGA est programmée en langage VHDL 
par l’intermédiaire du logiciel Quartus II®. D’autre part, il est important de noter que ce FPGA est 
monté sur une carte d’interface permettant de faciliter les liaisons avec l’extérieur. Il faut donc tenir 
compte de cette carte lors de l’attribution des entrées et des sorties du FPGA. La Figure 7 donne un 
exemple d’évolution temporelle des différentes tâches effectuées par la commande (DSP + FPGA). 
Pour plus de détails sur la mise en œuvre de la commande numérique sur (DSP + FPGA) et les 
interfaces avec le banc d’essai voir en Annexe IX. 
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Figure 6 - Schéma de principe de l’architecture avec la commande numérique par DSP + FPGA. 
 
 
Figure 7 - Exemple d’évolution temporelle des différentes tâches effectuées par la commande DSP + 
FPGA. 
 
V. Estimation des pertes dans les semi-conducteurs de puissance en 
fonctionnement onduleur MLI 
Les pertes totales dans les modules de puissance sont évaluées dans un fonctionnement 
onduleur MLI en utilisant trois méthodes : le calcul à partir de simulations ou de formules analytiques, 
la mesure électrique et enfin la mesure calorimétrique. En effet, au-delà de la mise en œuvre des 
composants MOSFET-SiC dans un fonctionnement onduleur, le banc d’essai nous permet de 
bénéficier de deux nouvelles méthodes permettant d’estimer les pertes dans les semi-conducteurs, une 
CHAPITRE 5 : Mise en œuvre et caractérisation de modules de puissance MOSFET-SiC en 
fonctionnement onduleur de tension sur un banc d’essai par « méthode d’opposition » 
167 
méthode basée sur la mesure de puissance électrique et l’autre sur la mesure calorimétrique au niveau 
des plaques de refroidissement à eaux. 
V.1 Estimation des pertes par calcul 
La première approche utilisée pour estimer les pertes dans les semi-conducteurs en 
fonctionnement onduleur est basée sur un calcul analytique présenté à la Figure 8. Dans cette 
approche, les résistances à l'état passant du MOSFET-SiC (dans le sens direct et inverse), la résistance 
à l’état passant de la Diode SiC antiparallèle ainsi que sa tension de seuil ont été extraites à partir de 
tests en conduction (voir Chapitre 4). Les énergies de commutation ont été obtenues à partir des essais 
d'impulsions simples et doubles (voir Chapitre 4). Ces caractéristiques des composants ont ensuite été 
modélisées par des équations polynômiales. Le calcul des pertes dans les semi-conducteurs est réalisé 
en prenant en compte l’ensemble des paramètres électriques. 
 
 
Figure 8 - Organigramme décrivant le principe de la méthode de calcul analytique. 
 
Pour effectuer le calcul des pertes dans les semi-conducteurs, deux méthodes peuvent être 
utilisées, une méthode consiste à reprendre les simulations sous le logiciel PSIM® en remplaçant les 
semi-conducteurs de départ par des modules de calculs de pertes. Ces modules de calculs de pertes 
sont créés à partir de l’interface PcdEditor du logiciel et vont fournir les pertes moyennées sur une la 
période de modulante Tmod. Malheureusement, cet outil ne permet pas de prendre en compte les 
propriétés de bidirectionnalité en courant du MOSFET-SiC mais il a pu être utilisé lors du pré-
dimensionnement du banc d’essai avec des modèles d’IGBT-Si. Pour plus de détails sur l’approche 
par simulations de la structure en utilisant les modules de calculs de pertes du logiciel PSIM® voir en 
Annexe X. 
La seconde méthode consiste à effectuer des calculs analytiques afin d’estimer les pertes dans 
les semi-conducteurs en fonctionnement onduleur MLI. Cette approche nous permet de bien 
comprendre la répartition des pertes dans le cas d’utilisation de composants MOSFET-SiC 
bidirectionnels en courant. Ainsi nous séparerons l’approche analytique concernant l’IGBT-Si et 
l’approche analytique concernant le MOSFET-SiC. Ces calculs des pertes sont détaillés en Annexe X. 
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La bidirectionnalité en courant du MOSFET-SiC va considérablement modifier la répartition 
des pertes entre le MOSFET et sa diode en antiparallèle. La Figure 9 présente un schéma de principe 
où le courant de sortie du bras iph1(t) est négatif et se répartit entre la diode D1 et le transistor 
MOSFET T1 de l’interrupteur du haut d’un bras onduleur lorsque celui-ci est commandé. 
 
 
Figure 9 - Schéma de principe d’un bras onduleur et conventions de mesures. Explication de la phase de 
répartition du courant avec le MOSFET bidirectionnel en courant. 
 
 Afin de bien comprendre la répartition du courant entre le MOSFET T1 et la diode T1 durant 





























 (5- 1) 
 
Nous allons distinguer le cas où le courant )(1 tiph  est inférieur au courant transistor )(1 tiT  
correspondant à la tension de seuil de la diode )(
_0 jD TV  et le cas où le courant )(1 tiph  est supérieur 
au courant transistor )(1 tiT  correspondant à la tension de seuil de la diode . Lorsque le 
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Dans ce cas, tout le courant passe en inverse dans le transistor MOSFET T1. Le courant dans 
la diode D1 est nul (raisonnement sans temps mort). 
 




















Dans ce cas, le courant se répartit entre la diode D1 et le MOSFET T1 et la tension commune 
est donnée par (5-3). Le courant dans le MOSFET T1 et la diode D1 peuvent alors s’exprimer 

































































































































ti  (5- 5) 
 
La Figure 10 présente la forme d’onde du courant fondamental à la sortie du bras (iph1_fond) et 
indique les différentes phases de conduction du MOSFET T1 et de la diode D1. 
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Figure 10 - Forme d’onde du courant fondamental à la sortie du bras avec les différentes phases de 
conduction à prendre en compte pour l’interrupteur du haut. 
 

















 (5- 6) 
 
Dans le cas où la relation (5-6) n’est pas respectée, l’ensemble du courant de phase négatif 
passe par le MOSFET T1 et aucun courant ne passe dans la diode D1 qui n’est pas sollicitée (en 
négligeant les temps morts). Les pertes en conduction en inverse se situent donc seulement dans le 
MOSFET T1. 
 
Pour conclure, nous pouvons tout d’abord noter que l’utilisation de MOSFET-SiC à la place 
d’IGBT-Si va modifier de manière importante la répartition des courants entre le transistor et la diode 
antiparallèle. Cela va compliquer le calcul des courants moyens et efficaces dans ces composants et 
donc les calculs analytiques des pertes en conduction. En considérant que le MOSFET-SiC présente 
une meilleure caractéristique en conduction que la diode en antiparallèle (absence de tension de seuil) 
alors globalement les pertes en conduction devrait diminuer par rapport à l’utilisation d’un semi-
conducteur unidirectionnel en courant. Cette propriété de bidirectionnalité en courant du MOSFET-
SiC relance aussi les questions concernant l’utilisation de la diode de corps du MOSFET en ayant un 
pack ne contenant pas de diodes Schottky SiC en antiparallèle. C’est par exemple le cas du pack 
ROHM BSM180D12P2C101 (voir Chapitre 4). 
 
Ces équations analytiques sont intégrées dans une macro-Excel afin de rendre le calcul des 
pertes transparent pour l’utilisateur. Ce calcul des pertes peut s’effectuer pour différentes valeurs de 
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déphasage, de profondeur de modulation, de courant, de fréquence de modulante et de fréquence de 
découpage. Par la suite, nous allons comparer les résultats obtenus avec cette approche analytique avec 
ceux obtenus par les méthodes de mesures électrique et calorimétrique. 
 
Outre le calcul des pertes dans les semi-conducteurs, la macro-Excel permet de connaître les 
différentes températures grâce à la prise en compte des résistances thermiques des boîtiers (fournies 
par les constructeurs). Lors des essais expérimentaux, nous allons connaître uniquement la température 
mesurée au niveau de la semelle du composant. Par conséquent, cela signifie que pour chacun des 
points de fonctionnement nous allons être obligé d’effectuer une démarche itérative ayant pour but 
d’obtenir une estimation de la température de jonction et une estimation des pertes calculées la plus 
juste possible conformément à la Figure 11.  
 
 
Figure 11 - Démarche itérative utilisant la macro-Excel pour estimer la température de jonction et les 
pertes des semi-conducteurs correspondant à cette température. 
 
Un exemple de comparaison des pertes totales dans un fonctionnement onduleur de tension 
entre un module IGBT-Si (INFINEON FF100R12MT4) et un module MOSFET-SiC (ROHM 
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Tableau 2 - Réglages des paramètres de l’onduleur de tension avec commande MLI intersective : 
Paramètres Choix 
Commande de l’onduleur MLI intersective 
Profondeur de modulation 0,5 
Température de jonction [ 25 / 125 / 150 ] °C 
Tension de Bus 600 V 
Courant de sortie 
Forme d’onde sinusoïdale 
100 A max / 50 Hz 
Angle de déphasage : ϕ = pi/2 
 
Les résultats des calculs analytiques effectués sur la Macro-Excel à partir des conditions 
décrites dans le Tableau 2 sont présentés à la Figure 12 ainsi que dans le Tableau 3. Ils nous 
permettent d’anticiper des points de fonctionnement du montage et dès à présent de tirer des 
conclusions sur l’impact des MOSFET-SiC en fonctionnement onduleur.  
 
Nous voyons notamment que le total des pertes en conduction est quasiment le même entre un 
module MOSFET-SiC et un module IGBT-Si. Pour ce point de fonctionnement onduleur, nous voyons 
que les diodes sont très peu sollicitées contrairement au fonctionnement avec IGBT ou avec MOSFET 
sans prise en compte de la propriété bidirectionnelle en courant.  
 
D’autre part, nous voyons une diminution importante des pertes totales du MOSFET par 
rapport à l’IGBT lorsque la fréquence de découpage augmente, qui est d’autant plus forte que la 
température est élevée. Mais nous reviendrons plus en détails sur cette comparaison par la suite 
lorsque les résultats obtenus de la méthode analytique seront vérifiés en pratique par les deux autres 
méthodes d’estimation des pertes (méthode électrique et calorimétrique). 
 
 
Figure 12 - Exemple de résultats de comparaison des pertes totales (transistor + diode) en fonction de la 
fréquence de découpage pour un fonctionnement onduleur de tension avec commande MLI intersective. 
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Tableau 3 - Exemple de résultats de comparaison des pertes en conduction pour une température de 
150°C et pour un fonctionnement onduleur de tension avec commande MLI intersective : 
(Pour Tj = 150°C et 
conditions définies 
dans le Tableau 2) 
IGBT-Si 
1200V - 100A 
MOSFET-SiC 
1200V - 100A 





1200V - 100A 
(avec prise en compte 
de la propriété 
bidirectionnelle en 
courant) 
Courants :    
mod)( TT ti ><  (A) 15,9 (pas utile) (pas utile) 
directTeffI __  (A) 35,4 35,4 35,4 
inverseTeffI __  (A) 0 0 18,6 
mod)( TD ti ><  (A) 15,9 15,9 7,1 
DeffI _  (A) 35,4 35,4 17,3 
Pertes en conduction :    
TdirectcondP ,_  (W) 33,2 41,5 41,5 
TinversecondP ,_  (W) 0 0 11,5 
TcondP _  (W) 33,2 41,5 53,0 
DcondP _  (W) 29,1 29,6 10,1 
)_( DTcondP +  (W) 62,3 71,1 63,0 
 
V.2 Estimation des pertes par la Méthode Electrique 
La mesure de la puissance fournie sur le bus continu donne les pertes totales du montage. 
Ensuite, un bilan de puissance permet d’obtenir les pertes dans les semi-conducteurs. Pour cela, les 
éléments passifs du montage ont été caractérisés au préalable à l’aide d’un pont d’impédance. Les 
pertes dans le filtre d'entrée (Lfiltrage et Cbus) pourraient très bien être négligées mais elles sont prises en 
compte de même que les pertes dans l’inductance de charge Lopp et ses câbles de connexion. Les pertes 
dans les bras onduleur sont alors déterminées en soustrayant les pertes des éléments passifs de la 
puissance d'entrée. Les pertes dans les deux bras étant identiques lorsque les conditions de symétrie 
sont respectées (ϕ = pi/2) [1]. Enfin, des tests sont effectués à des fréquences de commutation 
différentes afin de séparer les pertes en conduction et les pertes en commutation. 
Pour effectuer la mesure de puissance fournie sur le bus continu, nous allons utiliser un 
appareil de marque Voltech et de référence PM3000A. Cet appareil n’est pas qu’un simple wattmètre, 
puisqu’il peut faire une analyse fréquentielle des grandeurs mesurées. En ce qui nous concerne, nous 
allons uniquement mesurer la tension continue, le courant continu et la puissance continue en sortie de 
l’alimentation du banc d’essai. Cet appareil peut mesurer une tension allant jusqu’à 1400Vrms et un 
courant allant jusqu’à 30Arms, ce qui correspond bien à nos besoins. La mesure de puissance sera 
ensuite moyennée sur une période choisie et sera rentrée dans un fichier Excel permettant d’effectuer 
le bilan de puissance en fonction du point de fonctionnement de l’onduleur. 
V.3 Estimation des pertes par la Méthode Calorimétrique 
Comme le montre la Figure 13, la méthode calorimétrique consiste à mesurer le débit de l’eau 
de refroidissement et les températures d’entrée et de sortie des plaques de refroidissement. Afin de 
garantir des conditions adiabatiques, les refroidisseurs sont isolés avec de la mousse. Pour avoir une 
grande précision, les mesures de température sont effectuées par les sondes PT100 Classe B/10 (Ti1, 
To1, To2 et Ti2) et le débit est mesuré par un débitmètre à vortex (Qv). Néanmoins, la précision sur la 
mesure des pertes dépend de la différence de température. C’est pour cela qu’une réduction du débit 
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d'eau est nécessaire pour obtenir une mesure précise pour les points de fonctionnement à faibles pertes 
(dans notre cas, le débit minimum est de 0,5 L/min). 
 
 
Figure 13 - Méthode thermique (ou calorimétrique) appliquée au banc d’essai en opposition. 
 
L’équation (5- 7) donne la relation simplifiée des pertes dans un bras de commutation en 
fonction des paramètres thermodynamiques. 
 
    	
    ∆ (5- 7) 
 
Avec : 
-  = les pertes totales par bras en [W]. 
- ∆ = la différence de température de l’eau de refroidissement entre l’entrée et la sortie de la 
plaque de refroidissement en [°C] ou [K]. 
-  = la masse volumique en [kg/m3]. 
-  = la capacité thermique massique en [J/(kg.K)]. 
- 	
 = le débit de d’eau de refroidissement en [m3/s]. 
 
En outre, des thermocouples sont placés sous la semelle des modules de puissance afin 
d’estimer la température de jonction des puces. Enfin, les mesures de températures et de débits sont 
centralisées dans un enregistreur de données.  
 
La Figure 14 donne un exemple de mesures enregistrées durant deux heures avec un 
échantillonnage d’une seconde. Elles concernent la plaque de refroidissement 1 équipé de module de 
puissance MOSFET-SiC. 
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Figure 14 - Débit et températures entrée/sortie sur la plaque de refroidissement 1 pour un module de 
puissance MOSFET-SiC. 
 
VI. Le système de refroidissement des semi-conducteurs de puissance et la 
mise en œuvre des différentes mesures thermiques 
Outre la gestion du refroidissement des semi-conducteurs lors du fonctionnement onduleur 
MLI, les mesures thermiques permettent d’effectuer une estimation des pertes dans les semi-
conducteurs. La mise en œuvre de ces mesures est délicate et nécessite un certain nombre de 
précautions. Tout d’abord, nous devons choisir la plage de débit dont nous voulons disposer. Si nous 
reprenons l’équation (5- 7) et que nous fixons une différence de température entre l’entrée et sortie 
d’une plaque de refroidissent suffisamment importante (par exemple de 2°C) et que nous déterminons 
le débit nécessaire pour plusieurs puissances à évacuer, nous obtenons les résultats présentés dans le 
Tableau 4. 
Tableau 4 - Débit d’eau nécessaire pour garantir une différence de température ∆  °, pour 
différentes valeurs de pertes à évacuer (avec   // et  !"#  /$) : 
 [W] 100 500 1000 1500 
	
 [L/min] 0,72 3,59 7,18 10,76 
 
Compte-tenu de ces résultats, nous avons décidé de disposer d’une boucle de refroidisseur par 
circulation d’eau avec un débit allant de 0,5L/min à 10L/min. La Figure 15 présente le schéma de 
principe de l’ensemble de la boucle à eau mise en place. L’échangeur eau/eau a été dimensionné pour 
extraire une puissance allant jusqu’à environ 5kW. Pour des raisons de coût, nous avons choisi d’avoir 
une disposition en série des deux plaques de refroidissement. Ces plaques de refroidissement sont 
choisies afin de répondre aux contraintes de puissance que nous souhaitons dissiper. De plus, 
l’ensemble de la plaque à eau sera thermiquement isolée par une boîte en bois recouverte de mousses. 
Cette isolation a pour but de limiter au maximum les échanges par convection naturelle afin 
d’améliorer la précision de la mesure des pertes. D’autre part, ces plaques de refroidissement sont 
prises de dimensions importantes et équipées de nombreux points de fixations (voir Figure 16(a)). 
Ainsi nous allons pouvoir avec un seul modèle de plaques de refroidissement avoir la possibilité de 
tester différents boitiers dans différentes positions mécaniques. Pour cela, une semelle d’interface 
adaptée à chaque type de boitier est conçue afin de faire le lien mécanique et thermique entre les 
composants et la plaque de refroidissement (voir Figure 16(b)). De plus, cette semelle d’interface est 
rainurée et équipée de thermocouples placés en vis à vis des puces afin de permettre d’estimer les 
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températures de jonction de composants. La Figure 16(c) présente l’ensemble du montage composé de 
la plaque de refroidissement, la semelle d’interface équipé des thermocouples, les modules de 
puissance et la boîte isolante. Enfin la Figure 16(d) met en évidence l’intérêt de la mousse isolante qui 
confine l’ensemble de la plaque de refroidissement et ne laisse dépasser que les connections de 
puissance des modules. 
 
 




(a) plaque de refroidissement dans sa boîte 
isolante en bois et mousse isolante en fond. 
(b) semelle d’interface équipée de thermocouples 
placés dans les rainures. 
 
 
(c) ensemble plaque de refroidissement, semelle 
d’interface, modules de puissance, 
thermocouples, mousse isolante et boîte isolante. 
(d) isolation supérieure de l’ensemble de la 
plaque de refroidissement. 
Figure 16 - Mise en œuvre des modules de puissance sur la plaque de refroidissement. 
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Pour effectuer le bilan calorimétrique, nous avons placé, en entrée et sortie des plaques de 
refroidissement, des sondes de type PT100 intrusives 4 fils (correspondant aux sondes notées Ti1, 
To1, Ti2 et To2 sur la Figure 15). Afin de garantir le maximum de précision ces sondes sont prises de 
de classe « B/10 » d’après la norme IEC 751 [4] dont un extrait est donnée dans le Tableau 5. 
 Tableau 5 - Extrait de la norme IEC 751 présentant les tolérances des sondes PT100 classe A, B, B/3, B/5 
et B/10 [4] : 
 
 
La Figure 17 présente l’installation finale d’une sonde de température PT100 en entrée ou 
sortie d’une plaque de refroidissement. 
 
 
Figure 17 - Sonde de température PT100 installée en entrée ou en sortie d’une plaque de refroidissement. 
 
Pour la mesure par calorimétrie, nous devons aussi disposer d’un débitmètre ayant une bonne 
précision de mesure. Dans notre cas, nous allons mettre en place 2 débitmètres de technologies 
différentes, l’un étant un débitmètre à ultrasons et l’autre un débitmètre à vortex (voir Figure 18). Le 
débitmètre à ultrasons de chez Atrato et de référence 760 peut mesurer des débits allant de 0,1 à 
20L/min avec une précision de l’ordre de ±1,5% de l’échelle de mesure. Le débitmètre à vortex de 
chez Kobold et de référence DVZ2107B4E31R/C peut mesurer des débits allant de 0,8 à 7L/min avec 
une précision de ±2,5% de l’échelle de mesure. 
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(a) Image des débitmètres. (b) Schéma de principe du branchement des débitmètres. 
Figure 18 - Descriptions des deux débitmètres placés sur la boucle de refroidissement. 
 
L’ensemble de ces mesures de températures et de débits est centralisé dans un appareil Agilent 
référence 34972A qui comporte 3 racks d’acquisition. Un rack prendra en charge la réception de 
l’ensemble des mesures effectuées par les thermocouples. Un second rack récupérera les mesures des 
sondes PT100 et des débitmètres sous la forme de signaux [0-10V]. Cet appareil est ensuite relié par 
un câble réseau de type RJ45 à un PC sur lequel un logiciel nommé : 
« BenchLink_Data_Logger_3_v4.2.00 » nous permet de traiter ces mesures (mise à l’échelle, pas 
d’acquisition, tracés temporels, formules mathématiques, etc…). 
La Figure 19 présente le schéma de principe décrivant la chaîne d’acquisition des mesures de 
températures et de débits. 
 
 
Figure 19 - Schéma de principe de la chaîne d’acquisition des mesures de températures et de débits. 
 
La Figure 20 présente une photo d’un des trois racks d’acquisition de mesures de l’appareil 
Agilent 34972A sur lequel sont branchés plusieurs thermocouples de type K. 
 
 
Figure 20 - Photo d’un rack d’acquisition de mesures de l’appareil Agilent34972A sur lequel sont 
branchés plusieurs thermocouples de type K. 
 
Après avoir défini l’ensemble du système de refroidissement et des appareils de mesures, nous 
pouvons regarder les incertitudes que nous allons avoir lors de la mesure des pertes par la méthode 
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calorimétrique. Ainsi, pour un débit fixé à 1L/min, en cumulant l’ensemble des erreurs (des deux 
mesures de températures et de la mesure du débit), nous avons une erreur de mesure inférieure à 8% 
pour 100W de pertes mesurées. Cette erreur devient inférieure à 4% pour 400W et inférieure à 2,5% 
pour 1500W de pertes mesurées. Nous avons donc tout intérêt à choisir un point de fonctionnement 
onduleur qui conduira à des pertes à dissiper importantes et ainsi améliorera la précision de la mesure 
calorimétrique. 
Nous avons mis en place une première phase d’étalonnage de la mesure calorimétrique avant 
de fonctionner avec les composants semi-conducteurs. Chacun des éléments de mesure a subi une 
première phase de tests par un organisme certifié qui nous a fourni un rapport donnant pour différents 
points de mesure l’erreur de l’appareil par rapport à un appareil étalon. Cette phase n’ayant pas pu être 
réalisée en interne puisque nous ne disposions pas d’appareil étalon suffisamment précis. Ces erreurs 
ont ensuite était traduites par des équations en fonction des différents paramètres de sensibilité et ont 
ainsi pu être implantées directement sur la centrale d’acquisition des données. 
Dans un second temps, nous avons étalonné le système de mesure directement sur le montage. 
Pour cela, une première étape a consisté à disposer d’un corps de chauffe placé sur l’entrée d’eau en 
amont des 2 plaques de refroidissement en série (voir Figure 21). Avec ce système, nous avons pu 
régler différentes températures d’eau en entrée des plaques, pour différentes valeurs de débit. Ainsi, 
pour un point d’essai choisi, une fois la thermique stabilisée nous sommes censés retrouver la même 
valeur de température en entrée et en sortie d’une plaque de refroidissement. L’erreur est ensuite 
mesurée sur la centrale d’acquisition et moyennée à partir de plusieurs mesures. Par exemple, pour un 
réglage de 1L/min en moyenne et une mesure de la température d’entrée de l’eau de 25°C (en 
moyenne), nous allons avoir une mesure de la température de l’eau en sortie qui vaudra par exemple 
24°C (en moyenne). Cette erreur (ici, de 1°C) est compensée sur la sonde de sortie de la plaque de 
refroidissement de sorte que la différence de température soit bien nulle. Ainsi un facteur de 
compensation de l’erreur de mesure de la puissance est ramené sur la mesure de température en sortie 
de la plaque de refroidissement et cela pour différents réglages de débit et de température en entrée 
d’eau. Cette compensation permet de prendre en compte l’ensemble des pertes de nos plaques de 
refroidissement (par convection avec les éléments restés en contact avec l’air ambiant, par conduction 
par exemple en diffusant la chaleur dans les connectiques de puissance et par rayonnement).  Cette 




(a) système de chauffe de l’eau en entrée des 2 
plaques de refroidissement. 
(b) corps de chauffe placé en entrée des 2 plaques 
de refroidissement.  
Figure 21 - Images décrivant le système de chauffe de l’eau en entrée des 2 plaques de refroidissement. 
 
Une deuxième étape visant à améliorer l’estimation de puissance a consisté à développer des 
corps de chauffe ayant la même géométrie que les modules de puissance et venant s’intégrer en lieu et 
place de ces modules (voir Figure 22). Il s’agit de semelles équipées chacune de 4 résistances 
chauffantes de 350W que nous pouvons commander de manière indépendante. Ainsi pour différents 
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niveaux de puissance injectés dans les plaques de refroidissement (contrôlés par un Wattmètre), nous 
pouvons vérifier si notre centrale d’acquisition retrouve la même puissance par la mesure 
calorimétrique. Ensuite, comme pour la méthode précédente, les erreurs observées seront traduites par 
différentes équations liées aux paramètres que nous avons fait évoluer (par exemple le débit) et nous 
allons intégrer ces équations à notre centrale d’acquisition afin que ce soit transparent pour l’utilisateur 




(a) extrait du logiciel Solid Edge®. (b) photos en cours de montage. 
Figure 22 - Montage des semelles équipées de corps de chauffe sur la plaque de refroidissement. 
 
Pour conclure, ces deux méthodes permettent de recaler les mesures thermiques afin d’avoir 
une valeur de puissance mesurée la plus juste possible. Toutefois, elles ne nous permettent pas de 
connaître l’erreur de chacun des appareils de mesures indépendamment. Pour cela, il aurait fallu 
disposer d’appareils étalons que nous aurions directement disposés sur le montage. Malgré tout, la 
possibilité de disposer d’autres moyens pour estimer la puissance dans les composants, le fait de 
bénéficier de deux débitmètres et de deux plaques de refroidissement nous garantissent d’avoir une 
mesure calorimétrique correcte. 
 
VII. Descriptifs de l’ensemble du banc d’essai mis en œuvre pour 
caractériser les semi-conducteurs 
La Figure 23 présente en images le banc d’essai mis en œuvre dans un box prévue à cet effet 
dans les locaux d’ALSTOM. Un descriptif détaillé en images de l’ensemble du banc d’essai mis en 
œuvre est proposé en Annexe XI. 
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Figure 23 - Vue d’ensemble du banc d’essai réalisé à Tarbes (site d’ALSTOM Transport). 
 
VIII. Comparaison des pertes entre MOSFET-SiC et IGBT-Si dans un 
fonctionnement onduleur de tension 
Pour les mesures par la méthode calorimétrique, nous ne présenterons que les résultats issus de 
mesures effectuées avec le débitmètre à vortex. En effet, il nous est difficile de départager les deux 
technologies de mesure (ultrasons et vortex) qui semblent toutes les deux donner des résultats 
satisfaisants. 
 
Nous avons commencé à travailler avec des modules IGBT-Si afin de mettre au point notre 
montage et les différentes méthodes d’estimations des pertes dans les composants. La Figure 24 
présente un exemple des résultats d’essais obtenus avec 1, 2 et 3 modules IGBT-Si (INFINEON 
FF100R12MT4) en parallèle dans les conditions suivantes : 
- Tension de Bus = 600V. 
- Courant de sortie sinusoïdal = 100A, 200A ou 300Amax (100Amax par module). 
- Fréquence modulante = 20Hz. 
- Déphasage du courant : ϕ = pi/2. 
- Fréquence de découpage = [1 à 15] kHz. 
- Taux de modulation = 0,5. 
- Temps mort = 3µs. 
 
Sur cette Figure 24, l’incertitude des mesures est figurée par des barres pour chaque point de 
mesure effectué par la méthode thermique (à différentes valeurs de fréquence de découpage). Comme 
cela était prévisible, la précision de cette mesure thermique croît lorsque le nombre de modules en 
parallèle augmente puisque les pertes sont plus importantes. D’autre part, sur ces relevés chaque point 
issu de l’estimation des pertes par la méthode thermique correspond à un essai de l’onduleur d’environ 
2h afin de garantir son bon fonctionnement et avoir des mesures stabilisées. 
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Figure 24 - Fonctionnement Onduleur, pertes totales (Transistor + Diode) en fonction de la fréquence de 
découpage. Exemple de résultats avec 1, 2 et 3 modules IGBT-Si 1200V-100A (INFINEON 
FF100R12MT4) en parallèle (avec Vbus=600V, iopp=100Amax pour 1 module, fmod=20Hz, ϕ=pi/2, tmort=3µs). 
 
Une fois ces travaux de mise au point terminés, nous avons installé sur le banc des modules 
MOSFET-SiC. La Figure 25 montre une comparaison entre un module IGBT-Si (INFINEON 
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FF100R12MT4) et un module MOSFET-SiC (ROHM BSM100D12P1C004) dans les conditions 
suivantes : 
- Tension de Bus = 600V. 
- Courant de sortie sinusoïdal = 100Amax. 
- Fréquence modulante = 20Hz. 
- Déphasage du courant : ϕ = pi/2. 
- Fréquence de découpage = [1 à 18] kHz. 
- Taux de modulation = 0,5. 
- Temps mort = 3µs. 
Les résultats de mesure prouvent que l’estimation des pertes par calculs est correcte. Pour le 
MOSFET-SiC, cela confirme la bonne précision des mesures de courant et de tension lors des essais 
en commutation et valide la modélisation à l’état passant du composant en tenant compte de ces 
propriétés comme par exemple la bidirectionnalité en courant du transistor.  
Dans l’ensemble, ces essais ont permis de valider le bon fonctionnement du montage et des 
différentes méthodes permettant d’estimer les pertes : la méthode par calcul, la méthode par mesure 
électrique et la méthode calorimétrique. 
Pour les relevés par la méthode calorimétrique, le point de mesure entouré en rouge sur la 
Figure 25, qui correspond à une fréquence de découpage de 15kHz, a été détaillé précédemment à la 
Figure 14. 
Ces résultats montrent une réduction d'un facteur 2,5 des pertes totales (Transistor + 
Diode) pour une fréquence de découpage de 15 kHz. A pertes identiques, le module IGBT-Si 
fonctionne à 1 kHz alors que le module MOSFET-SiC fonctionne à 15 kHz. Le Tableau 6 résume 
les résultats obtenus à partir des essais sur ce montage. 
Nous avons ensuite vérifié si nous obtenions les mêmes résultats en mettant en parallèle des 
modules MOSFET-SiC. La Figure 26 présente une comparaison entre le module IGBT-Si 
(INFINEON FF100R12MT4) et le module MOSFET-SiC (ROHM BSM100D12P1C004) lorsque nous 
avons 2, puis 3 modules en parallèle, dans les mêmes conditions que précédemment. Nous pouvons 
dire que l’augmentation du nombre de modules en parallèle ne modifie pas les gains que nous avions 
synthétisés dans le Tableau 6. 
 
 
Figure 25 - Fonctionnement Onduleur, pertes totales (Transistor + Diode) en fonction de la fréquence de 
découpage. Comparaison entre un module MOSFET-SiC et un module IGBT-Si (avec Vbus=600V, 
iopp=100Amax pour 1 module, fmod=20Hz, ϕ=pi/2, tmort=3µs). 
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Tableau 6 - Pertes des modules MOSFET-SiC comparé aux modules IGBT-Si pour différentes valeurs de 
fréquence de découpage et pour le point de fonctionnement 600 V - 100 A (attention, la température de 





Pertes totales (Transistor + Diode) (W) Pourcentage de 
réduction IGBT-Si / 
MOSFET-SiC (%) 
IGBT-Si 1200V - 100A MOSFET-SiC 1200V - 100A 
1 pack 2 packs 3 packs 1 pack 2 packs 3 packs 
1 128 256 385 95 186 283 -26,5 
5 180 359 540 100 205 308 -43,4 
10 250 500 762 113 234 355 -53,8 




Figure 26 - Fonctionnement Onduleur, pertes totales (Transistor + Diode) en fonction de la fréquence de 
découpage. Comparaison entre le module MOSFET-SiC et le module IGBT-Si, avec 2, puis 3 modules en 
parallèle (avec Vbus=600V, iopp=100Amax pour 1 module, fmod=20Hz, ϕ=pi/2, tmort=3µs). 
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IX. Conclusion 
Ce chapitre a présenté la réalisation du banc d’essai basé sur la méthode d’opposition qui a 
permis de mettre en œuvre et de caractériser des modules de puissance MOSFET-SiC dans un 
fonctionnement onduleur de tension MLI. Nous avons mesuré les pertes dans des MOSFET-SiC pour 
une utilisation future dans le domaine des convertisseurs ferroviaires. Les résultats expérimentaux ont 
validé les trois méthodes d’estimations des pertes dans les semi-conducteurs : la méthode par calcul, la 
méthode électrique et la méthode calorimétrique. La validité des résultats obtenus par la méthode 
analytique confirme d’une part que les essais de caractérisations statiques et dynamiques que nous 
avions mis en œuvre et présentés dans le Chapitre 3 sont corrects. D’autre part, que l’écriture 
analytique des pertes dans le module MOSFET-SiC avec la prise en compte des différents propriétés 
du composant comme sa bidirectionnalité en courant est elle aussi correcte. Pour la méthode 
électrique, les essais ont montré l’importance de la caractérisation des différents éléments passifs du 
montage afin de bénéficier d’un bilan de puissance valide. A cette condition, la méthode électrique 
présente alors de très bons résultats à condition que les deux cellules de commutation du pont en H 
soient équipées des mêmes composants et lorsque le déphasage tension/courant est de pi/2. La méthode 
calorimétrique donne aussi de très bons résultats, à condition de bien attendre la stabilisation de la 
boucle de refroidissement. Dans notre cas, il fallait en général attendre 2h pour chaque point de 
fonctionnement choisi. 
 
Pour la boucle de refroidissement, des améliorations pourraient être apportées car la 
configuration actuelle avec les deux plaques de refroidissement en série soumet le deuxième bras de 
commutation à des températures plus importantes que le premier bras. Même si cela oblige à placer un 
débitmètre par boucle de refroidissement, une configuration en parallèle serait préférable afin de 
rendre indépendant les réglages de refroidissement sur les deux plaques à eaux. D’autre part, le 
réglage de débit se fait actuellement à la main au niveau de la boucle de refroidissement, ce qui oblige 
à fixer une valeur avant de démarrer les essais électriques. Une configuration avec un débit piloté de 
l’extérieur du banc permettrait d’ajuster en direct le débit d’eau en fonction des températures 
souhaitées au niveau des composants. Pour aller encore plus loin, nous pourrions même envisager une 
régulation de la température du composant par action sur le débit. 
 
De plus, ce banc d’essai a aussi permis d’étudier la mise en parallèle de modules MOSFET-
SiC puisque nous avons fonctionné avec 1, 2 puis 3 modules en parallèle. Grâce aux co-simulations 
électriques et électromagnétiques nous avons pu concevoir des bus-barres avec une disposition des 
condensateurs plutôt optimale. Cela a permis de diminuer les différences de courant entre les modules 
tant en statique qu’en dynamique. Lorsque nous avons fonctionné avec 3 modules en parallèle, nous 
avions fait commuter les 3 composants en parallèle avec une commande « double-pulse » jusqu’à 
600A et nous avons commuté, en fonctionnement onduleur, un courant en sortie allant jusqu’à 
300Amax. Ce banc d’essai a aussi permis de tester et d’améliorer différentes versions d’allumeurs 
destinés à piloter jusqu’à 3 modules MOSFET-SiC en parallèle.  
 
Ce montage va permettre dans le futur de tester différents niveaux de puissance et différents 
points de fonctionnement puisque la commande mise en place sur ce banc d’essai permet de modifier 
de nombreux paramètres. Lors de la présentation de nos essais nous nous sommes limités à un réglage 
donné en fonctionnement onduleur. Mais il est important de rappeler que ce banc d’essai permet aussi 
de fonctionnement dans différents modes comme par exemple le mode hacheur, en régulant une 
consigne de courant continu dans la charge. De surcroît, ce montage va permettre dans le futur de 
tester différents type de condensateurs et de bus-barres. Nous avions notamment préparé un nouveau 
modèle de bus-barre équipé d’un nouveau condensateur de chez SBE de référence 700D10899-525 [5] 
[6]. Il s’agit de condensateurs circulaires présentant un grand nombre de bornes de sorties afin de 
réduire l’inductance globale de puissance. 
 
Aujourd'hui, des centaines d’heures de fonctionnement onduleur avec les composants 
MOSFET-SiC ont été cumulées. Les résultats expérimentaux montrent une réduction significative des 
pertes dans les semi-conducteurs et la possibilité d'augmenter la fréquence de commutation. La 
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combinaison de ces deux avantages a un impact au niveau système. La réduction des pertes dans les 
convertisseurs statiques conduira à diminuer la taille du système de refroidissement ou même changer 
sa technologie. 
 
En outre, l'augmentation de la fréquence de commutation réduit la taille des filtres passifs ou 
permet de considérer différentes stratégies de contrôle de la machine. Dans l'ensemble, l'introduction 
de composants SiC nécessite de reprendre toute la conception de la chaîne de traction pour obtenir des 
gains significatifs en masse et le volume et ainsi faciliter l'intégration. 
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Ce dernier et sixième chapitre a pour objectif de donner des conclusions et des perspectives 
sur l’utilisation des composants SiC dans des convertisseurs ferroviaires. Pour cela, nous 
présenterons les premiers résultats obtenus avec des modules de puissance MOSFET-SiC d’un calibre 
répondant aux besoins des systèmes de traction des Tramways. Une première étude de l’apport de ces 
modules sur un parcours type d’une chaîne de traction de Tramway est présentée, celle-ci permet de 
mettre en avant les différents avantages et contraintes amenés par l’utilisation de ce type de 
composants. Ensuite, dans le but de définir les futurs travaux à mener à la suite de cette thèse, nous 
abordons plus en détail les besoins à l’échelle du système sur les chaînes de traction et nous 
rappelons les différentes contraintes liés à l’utilisation des composants SiC dans un convertisseur de 
puissance. 
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I. Premières réalisations de convertisseurs ferroviaires avec des modules 
de puissance SiC 
En 2013, tous les constructeurs ferroviaires s’intéressent aux composants en SiC, mais seuls 
les constructeurs japonais (Toshiba, Hitachi et Mitsubishi) communiquent sur des solutions à base de 
packs hybrides associant des IGBT-Si et des diodes SiC. 
Toshiba et Hitachi ont présenté des packs qui n’ont été testés que sur banc d’essai et qui sont 
susceptibles d’équiper des convertisseurs ferroviaires. Par exemple, Hitachi a présenté en 2011 des 
packs hybrides 3kV/200A avec des IGBT en Si et des diodes JBS en SiC [1] [2]. Ces packs sont 
montés sur un onduleur pilotant un moteur haute vitesse de 180kW. Par rapport à un montage avec des 
packs IGBT, ce dispositif permet de réduire les pertes totales du convertisseur de plus de 30%. 
Fin 2011, la société Mitsubishi Electric est la première à annoncer un module de puissance 
embarqué dans un coffre de métro qui utilise des packs hybrides avec des IGBT-Si et des diodes SiC 
[3] [4]. Il faut attendre la conférence PCIM 2012 pour avoir un article complet concernant cette 
application [5]. 
Les premiers tests commerciaux de ce module de puissance ont eu lieu dès Janvier 2012 sur le 
métro de Tokyo. Par rapport au module de puissance classiquement utilisé pour cette application, 
l’étude a permis d’obtenir un module de puissance avec une réduction des pertes de l’onduleur 
triphasé de 30%, une taille et un volume global réduit d’environ 40% et un bruit (onduleur/machine) 
diminué de 6dB. L’onduleur triphasé est composé de 2 modules hybrides 1700V/1200A en parallèle 
par bras de commutation (voir Figure 1). La fréquence de découpage a été augmentée (2kHz 
modulation asynchrone) ce qui a permis de réduire de 40% les pertes au niveau du moteur. Une étude 
à l’échelle du système a permis de réduire l’utilisation du freinage pneumatique du métro au profit 
d’un freinage électrique, ce qui réduit considérablement la maintenance. 
 
 
Figure 1 - Photo du module de puissance (à droite) et du pack hybride (IGBT en Si et diodes en 
SiC) (à gauche) proposé par Mitsubishi Electric pour le métro de Tokyo.  
 
Les premiers convertisseurs ferroviaires avec des packs hybrides permettent déjà d’avoir des 
gains intéressants, la technologie de la partie transistor ne changeant pas, il n’y a pas de difficulté 
particulière à la mise en œuvre de ces composants. D’un point de vue économique, le fait que ces 
packs puissent remplacer directement les packs IGBT des convertisseurs ferroviaires constitue un 
avantage majeur. De plus, leurs prix se situant entre celui des packs IGBT-Si et celui des packs « tout-
SiC » (transistors SiC  et diodes SiC), il s’agit donc d’une première étape qui devrait conduire à 
équiper à très court terme les convertisseurs. En revanche, aucun convertisseur ferroviaire n’est 
aujourd’hui équipé de modules de puissance « tout SiC », car la mise en œuvre de transistors SiC n’est 
pas évidente et demande plusieurs aménagements pour profiter pleinement des gains du composant. 
De plus, les calibres en tension et courant de ces modules de puissance en SiC sont encore limités. 
Malgré cela, à plus long terme, les convertisseurs ferroviaires avec des packs « tout SiC » semblent 
très prometteurs et devraient apporter des gains à l’échelle de l’ensemble de la chaîne de traction bien 
supérieurs au simple remplacement des packs IGBT-Si par des packs Hybrides (IGBT-Si/diodes-SiC). 
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II. Caractérisation des premiers modules de puissance MOSFET-SiC 
répondant aux besoins des systèmes de traction des Tramways 
L’ensemble des caractérisations que nous avons effectuées se sont basées sur les modules de 
puissance MOSFET-SiC disponibles sur le marché (voir Tableau 1 du Chapitre 4). Il s’agit de 
composant de calibre en tension 1200V et de calibre en courant souvent limité à une centaine 
d’ampères. Afin d’augmenter les calibres en courant, nous avons disposé dans nos montages jusqu’à 3 
modules de puissance en parallèle. 
Ces modules de puissance MOSFET-SiC permettent d’adresser les premiers projets sur des 
convertisseurs auxiliaires. Nous pouvons, par exemple, citer le projet ATAC (Advanced Tiny 
Auxiliary Converter) dans lequel est notamment réalisé un onduleur triphasé sous une tension de bus 
de 600V pouvant fournir un courant de sortie de 85Aeff par phase. Sur ce convertisseur la fréquence 
de découpage maximale est de 15kHz. Afin de respecter des contraintes fortes de masse et de volume, 
les composants MOSFET-SiC permettent d’avoir un système de refroidissement par convection 
naturelle. Ces travaux font l’objet d’études en cours sur le site ALSTOM de Charleroi et les travaux de 
caractérisations réalisés dans cette thèse permettent de les alimenter. 
Au-delà des convertisseurs auxiliaires, les premières applications de traction visées sont les 
Tramways où les modules de puissance sont équipés aujourd’hui de packs IGBT 1700V - 800A. Un 
projet de R&D sur le site ALSTOM de Tarbes, qui s’est appuyé entre autres sur ces travaux de thèse, a 
consisté à réaliser des packs de puissance permettant d’atteindre des calibres nécessaire pour ce type 
d’applications et à monter avec ces composants un premier prototype d’onduleur. Pour cela, un 
module de puissance a été conçu en association entre ALSTOM, l’entreprise DANFOSS qui s’est 
occupé du packaging et l’entreprise ROHM qui a fourni les puces MOSFET 1700V et diodes Schottky 
1700V. Le boitier retenu correspond à un boîtier standard E3XL (« Half Bridge »). Il a permis de 
réaliser un pack de calibre 1700V - 250A pouvant fonctionner avec une température de jonction 
maximale de 150°C (voir Figure 2). Ce module de puissance servant de base de comparaison avec des 




Figure 2 - Pack E3XL MOSFET-SiC 1700V 250A réalisé dans le cadre d’une collaboration entre 
ALSTOM, ROHM et DANFOSS. 
 
Une association de 3 packs en parallèle permet d’atteindre le calibre nécessaire pour une 
application Tramway (ici, 750A). Un bloc élémentaire correspondant à une cellule de commutation a 
été conçu. Une association de plusieurs blocs permet ensuite de réaliser des fonctions comme 
l’onduleur (voir Figure 3). Sur cette cellule de commutation la mise en place d’un condensateur 
spécifique intégrant la fonction bus-barre permet d’améliorer l’équilibrage des courants entre les packs 
en parallèle et permet surtout de réduire l’inductance de la boucle de puissance. Ainsi l’inductance de 
boucle équivalente vue par un interrupteur d’un des packs en parallèle est inférieure à 65nH (40nH 
pour le condensateur et son bus-barre et 25nH pour un interrupteur du pack E3XL). Si nous ramenons 
cette inductance à un seul module de puissance équivalent aux 3 packs en parallèle, cela donne une 
inductance équivalente d’environ 22nH (65nH/3) que nous pouvons directement comparer à 
l’inductance de boucle de puissance du module de Tramway actuel qui vaut 80nH. Nous voyons donc 
ici que la mise en place de plusieurs cellules de commutations en parallèle ayant leurs propres 
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condensateurs permet de diminuer les inductances de boucle équivalente. De plus, les parties 
inductives ne sont ainsi parcourues que par un di/dt trois fois plus faible dans le cas de mise en 
parallèle de 3 packs.  
Pour ce qui concerne l’allumeur de ces 3 packs, contrairement à celui mis en œuvre pour le 
montage du Chapitre 5, où nous avions un seul « push-pull » de sortie pour 3 packs en parallèle, nous 
utilisons ici un « push-pull » par pack. 
 
 
Figure 3 - Conception d’une cellule de commutation associant 3 packs E3XL MOSFET-SiC 1700V 250A. 
 
Un exemple de formes d'ondes lors du blocage du MOSFET-SiC est présenté Figure 4. Ce 
résultat a été obtenu à partir de la cellule de commutation de la Figure 3 avec un montage sur charge 
inductive et une commande « monocoup » simple-pulse. Lors du blocage, l’ordre de grandeur des 
dVds_OFF/dt pour ce type de composant se situe autour de 10kV/µs. L’ordre de grandeur des dIds_OFF/dt 
se situe à environ 3kA/µs (pour 1 pack). Les vitesses de commutations sont donc actuellement un peu 
plus faibles que celle des modules de puissance caractérisés au Chapitre 4 mais elles permettent 
d’avoir des gains importants sur les pertes lors du blocage comparé à un équivalent en IGBT-Si (voir 
résultats au Chapitre 1). Dans des conditions de caractérisation similaires, répétées pour Tj = 25°C, 
125°C et 150°C, le dVds_OFF/dt, le dIds_OFF/dt et les pertes en commutations sont tous quasiment 
indépendants de la température de jonction (idem résultats du Chapitre 4). Un autre point remarquable 
est l’absence d’oscillations contrairement au module 1200V-100A que nous avons caractérisé au 
Chapitre 4. L’absence d’oscillations peut se justifier par plusieurs points. D’une part, comme nous 
l’avons vu précédemment les vitesses de commutations ont diminué. D’autre part, nous observons sur 
les formes d’ondes du courant un ralentissement de sa vitesse en fin de commutation, comme si le 
composant présentait une queue de courant. Or nous savons qu’il s’agit d’un composant unipolaire 
d’où notre surprise à la vue de ces résultats. Une réponse plus probable serait de justifier ce 
ralentissement par des déséquilibres en courant en interne du module de puissance. Pour justifier cela 
des co-simulations électriques et électromagnétiques de l’intérieur du boîtier, en tenant compte de la 
disposition de l’ensemble des puces en parallèle, sont en cours (voir la méthode de simulations 
présentée au Chapitre 3). Une autre explication a été avancée par le fournisseur des puces qui indique 
qu’un phénomène de « queue de courant » est observé lorsque les MOSFET-SiC ont une tenue en 
tension de plus en plus forte, mais le mécanisme qui justifie cela n’est pas encore bien compris. 
 
Un exemple de formes d'ondes expérimentales lors de l’amorçage du MOSFET-SiC est 
présenté Figure 5. Ce résultat a été obtenu à partir de la cellule de commutation présentée à la Figure 3 
avec un montage sur charge inductive et une commande « monocoup » double-pulse. Lors de 
l’amorçage, l’ordre de grandeur des dVds_ON/dt pour ce type de composant se situe autour de 6kV/µs. 
L’ordre de grandeur des dIds_ON/dt se situe à environ 3kA/µs (pour 1 pack). Les vitesses de 
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commutations sont donc actuellement un peu plus faibles que celle des modules de puissance 
caractérisés au Chapitre 4 mais elles permettent d’avoir des gains importants sur les pertes lors de 
l’amorçage comparé à son équivalent en IGBT-Si (voir résultats au Chapitre 1). Dans des conditions 
de caractérisation similaires, répétées pour Tj = 25°C, 125°C et 150°C, le dVds_ON/dt, le dIds_ON/dt et les 
pertes en commutations sont tous quasiment indépendants de la température de jonction (idem 
résultats du Chapitre 4). 
 
 
Figure 4 - Formes d’ondes au blocage de 3 packs E3XL MOSFET-SiC 1700V 250A (interrupteur Bas), 
pour Vbus = 750V, Ids = 750A, Tj = 150°C, Vgs = +20V/-5V. 
 
 
Figure 5 - Formes d’ondes à l’amorçage de 3 packs E3XL MOSFET-SiC 1700V 250A (interrupteur Bas), 
pour Vbus = 750V, Ids = 750A, Tj = 150°C, Vgs = +20V/-5V. 
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Ces premiers résultats nous permettent de tracer les courbes d’énergies en commutation en 
fonction du courant commuté et de les comparer avec des résultats de packs IGBT-Si (voir Figure 6). 
Pour cela, nous avons choisi d’utiliser les résultats des packs équipant les Tramways actuels, à savoir 
l’IGBT MITSUBISHI 1700V 800A (CM800DZ-34H-205). Sur ces relevés, pour un courant de 800A, 
nous obtenons une réduction d’un facteur supérieur à 9 entre les pertes en commutation totales 
(Eoff+Eon+Erec) du module IGBT-Si et du module MOSFET-SiC. 
  
 
Figure 6 - Energies en fonction du courant commuté pour le module constitué de 3 packs MOSFET-SiC 
1700V 250A (E3XL) et le module IGBT-Si MITSUBISHI 1700V 800A (CM800DZ-34H-205), pour Vbus = 
750V, Ids = [0 à 800]A, Tj = 125°C pour l’IGBT-Si et Tj = 150°C pour le MOSFET-SiC. 
 
A partir de ces résultats, nous avons réutilisé l’outil macro-Excel présentée au Chapitre 5 afin 
d’estimer les pertes pour un point de fonctionnement onduleur choisi. Un exemple de comparaison de 
pertes dans les semi-conducteurs pour le point de fonctionnement de l’onduleur présenté au Tableau 1, 
est proposé dans le Tableau 2. 
 
Tableau 1 - Réglages des paramètres de l’onduleur de tension avec commande MLI intersective : 
Paramètres Choix 
Commande de l’onduleur MLI intersective 
Profondeur de modulation 0,8 
Température de jonction 125 °C pour l’IGBT-Si 
150°C pour le MOSFET-SiC 
Tension de Bus 750 V 
Courant de sortie 
Forme d’onde sinusoïdale 
565,7 A eff. (800 A max.) / 50 Hz 
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Tableau 2 - Exemple de résultats de comparaison des pertes dans les semi-conducteurs pour un 
fonctionnement onduleur de tension avec commande MLI intersective : 
 
IGBT-Si 
MITSUBISHI 1700V 800A 
(CM800DZ-34H-205) 
3 packs MOSFET-SiC 
1700V 250A 
(E3XL) 
Pertes en conduction : 
TcondP _  (W) 551,1 612,2 
DcondP _  (W) 91,1 32,4 
)_( DTcondP +  (W) 642,2 644,6 
Pertes en commutation : 
offonP +  (W) 
à fd = 1kHz 267,5 30,3 
à fd = 5kHz 1337,6 151,6 
à fd = 10kHz 2675,2 303,1 
recP  (W) 
à fd = 1kHz 57,9 1 
à fd = 5kHz 289,6 5,2 
à fd = 10kHz 579,2 10,4 
Pertes totales (conduction + commutation) : 
TtotalesP _  (W) 
à fd = 1kHz 818,8 642,5 
à fd = 5kHz 1888,7 763,8 
à fd = 10kHz 3226,3 915,3 
DtotalesP _  (W) 
à fd = 1kHz 149,0 33,4 
à fd = 5kHz 380,7 37,6 
à fd = 10kHz 670,3 42,8 
)_( DTtotalesP +  (W) 
à fd = 1kHz 967,8 675,9 
à fd = 5kHz 2269,4 801,4 
à fd = 10kHz 3896,6 958,1 
 
A partir du Tableau 2, nous pouvons tirer une première conclusion. Dans l’ensemble, nous 
pouvons dire que les résultats sont similaires à ceux que nous avions obtenus avec les modules de 
puissance MOSFET-SiC 1200V 100A (Chapitre 4 et 5). D’une part, les pertes en conduction sont 
quasiment les mêmes entre le module MOSFET-SiC et le module IGBT-Si. D’autre part, nous 
retrouvons la diminution importante des pertes en commutation qui permet d’augmenter la fréquence 
de découpage. Il est intéressant de comparer la répartition des pertes entre le transistor et la diode 
antiparallèle, nous constatons que dans le cas de l’utilisation de MOSFET-SiC les diodes sont 
vraiment très peu sollicitées. 
 
Le calcul des pertes dans les semi-conducteurs n’est pas suffisant pour faire une comparaison 
valable au niveau du convertisseur. Il faut comparer les températures de jonction pour tenir compte du 
fait que les résistances thermiques des MOSFET-SiC sont plus élevées que l’IGBT-Si car le boîtier de 
l’IGBT-Si est différent de celui du MOSFET-SiC (surfaces de puces installés différentes et surfaces 
des semelles du boîtier différentes). Il faut donc étudier quel type de refroidissement nous pouvons 
utiliser avec le MOSFET-SiC. Autrement dit avoir des pertes plus faibles dans le semi-conducteur est 
un bon point mais cela ne suffit pas, il faut que la comparaison se fasse au niveau des températures. 
Pour illustrer cela, nous avons décidé de fixer la température de jonction à la valeur maximale 
acceptée par les packs (125°C pour l’IGBT-Si et 150°C pour le MOSFET-SiC) et nous allons 
regarder, à partir des résistances thermiques fournies par les constructeurs, la température maximale à 
maintenir au niveau du dissipateur thermique, pour un point de fonctionnement onduleur 
correspondant au Tableau 2. Le Tableau 3 présente le modèle thermique que nous avons utilisé. Il 
synthétise l’ensemble des résultats avec le module MOSFET-SiC et le module IGBT-Si. Nous voyons 
par exemple qu’à une fréquence de découpage de 1kHz, nous devons maintenir une température au 
niveau du dissipateur (	) inférieure à environ 90°C pour l’IGBT-Si, alors qu’elle doit être 
inférieure à 124,6°C pour le MOSFET-SiC. En général, les dissipateurs thermiques utilisés dans le 
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ferroviaire permettent de maintenir une température d’environ 60°C à 80°C ce qui convient aisément 
pour nos 2 technologies de composants. Lorsque la fréquence de découpage augmente, nous voyons 
apparaître les limites de la technologie IGBT-Si et l’avantage du MOSFET-SiC. En effet, à partir 
d’une fréquence de découpage de 5kHz, il est difficile voire impossible de maintenir une température 
au niveau du dissipateur thermique inférieure à 43,6°C avec les systèmes de refroidissement 
classiquement utilisés dans le ferroviaire. En revanche, pour le MOSFET-SiC, il n’y a pas de difficulté 
particulière pour maintenir une température inférieure à 119,8°C. 
 
Une autre façon de présenter ces résultats consiste à calculer la résistance thermique maximale 
du système de refroidissement qu’il faut mettre en place pour ne pas dépasser la valeur maximale de la 
température de jonction et pour le point de fonctionnement onduleur choisie. Pour cela, nous allons 
faire l’hypothèse que la température ambiante est de 40°C (valeur classiquement utilisée pour ce type 
d’application). Le Tableau 4 donne les valeurs de résistances thermiques maximales à disposer au 
niveau du système de refroidissement. Nous voyons ainsi qu’avec l’IGBT les fréquences de découpage 
de 5kHz et 10kHz ne peuvent pas être atteintes, alors qu’avec la technologie en SiC, cela ne pose pas 
de problème.  
 
Afin de voir quelle est la technologie de refroidissement que nous pouvons utiliser pour 
atteindre le point de fonctionnement choisi, nous allons nous appuyer sur les caractéristiques des 
plaques de refroidissement de la société Ferraz (voir Figure 7). Nous avons donc calculé les valeurs 
des coefficients de convection maximum Hmax nécessaire pour notre système (voir Tableau 5). Nous 
retrouvons ainsi que pour l’IGBT-Si, à la fréquence de découpage de 1kHz, un système de 
refroidissement à air forcé convient et la valeur obtenue du coefficient de convection est en accord 
avec celle du système de refroidissement implanté sur le Tramway actuel. Ensuite, nous retrouvons le 
fait que, pour l’IGBT-Si, les points de fonctionnement à la fréquence de découpage de 5kHz et 10kHz, 
ne peuvent pas être atteints même en changeant le système de refroidissement. Avec le MOSFET-SiC, 
nous voyons qu’il faut aussi disposer d’un système de refroidissement à air forcé, mais les valeurs des 
coefficients de convection étant plus faibles que pour l’IGBT-Si, cela signifie que le système peut être 
plus simple (moins de débit d’air et/ou volume réduit).  
 
Tableau 3 - Exemple de résultats de comparaison des températures maximales à maintenir sur le 
dissipateur thermique pour avoir une température de jonction correspondante à la valeur maximale fixée 
par le constructeur (125°C / 150°C), pour un point de fonctionnement onduleur de tension avec 
commande MLI intersective : 
















à fd = 1kHz 
125 150 à fd = 5kHz 
à fd = 10kHz 

  (°C) 
à fd = 1kHz 113,7 128,3 
à fd = 5kHz 100,2 124,07 
à fd = 10kHz 83,3 118,8 
	 (°C) 
à fd = 1kHz 90,1 124,6 
à fd = 5kHz 43,6 119,8 
à fd = 10kHz (-14,4) 113,8 
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Tableau 4 - Comparaison des résistances thermiques maximales à disposer au niveau du système de 
refroidissement pour avoir une température de jonction correspondante à la valeur maximale fixée par le 
constructeur (125°C/150°C), pour un point de fonctionnement onduleur de tension avec commande MLI 
intersective : 




















à fd = 1kHz 51,77 88,18 
à fd = 5kHz 1,59 68,38 
à fd = 10kHz -13,96 50,93 
 
 
Figure 7 - Caractéristiques des plaques de refroidissement de la société Ferraz (Heq : coefficient de 
convection). 
 
Tableau 5 - Coefficients de convection maximal nécessaire pour passer le point de fonctionnement 





MITSUBISHI 1700V 800A 
(CM800DZ-34H-205) 
3 packs MOSFET-
SiC 1700V 250A 
(E3XL) 
Coefficient de convection 
maximal nécessaire Hmax 
(W.m-2.K-1) 
 
(en considérant Tamb = 40°C) 
à fd = 1kHz 1061,4 499,8 
à fd = 5kHz 34636,8 644,5 
à fd = 10kHz (-3935,6) 865,2 
 
Une fois cette première analyse effectuée, nous allons poursuivre la démarche de comparaison 
en considérant un système complet de chaîne de traction de Tramway. 
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III. Analyse de l’intérêt des MOSFET-SiC sur un parcours type d’une 
chaîne de traction de Tramways 
Dans ce chapitre, nous allons quantifier, à l’échelle d’un système complet, les gains amenés 
par les composants MOSFET-SiC par rapport à une structure classique. Nous considérerons 
l’architecture du Tramway présentée au Chapitre 1. Pour ce faire, nous avons utilisé le logiciel 
CITHEL® qui est un calculateur développé en interne chez ALSTOM Transport pour dimensionner les 
chaînes de traction (CInématique,  THermique et ELectrique). Le parcours considéré est un parcours 
typique pour ce type d’engin, à savoir l’aller-retour de la ligne 1 de Montpellier. Ce parcours 
représente environ 1h30 de trajet, pour 28km, avec en tout 53 stations (aller-retour). Il s’agit là d’un 
parcours représentant le régime normal du Tramways (régime dimensionnant puisqu’il représente 
environ 90% du temps de la vie du produit). Ce logiciel CITHEL® ne permet pas de prendre en compte 
la bidirectionnalité en courant des MOSFET-SiC, mais comme nous l’avons vu dans la partie V du 
chapitre 5, l’erreur que nous allons faire se situe surtout sur la répartition des pertes en conduction 
entre la partie transistor et la partie diode, mais globalement le calcul des pertes totales en conduction 
reste correct. Dans l’avenir, il faudra adapter le logiciel CITHEL® afin qu’il puisse tenir compte des 
propriétés du MOSFET-SiC. 
Pour commencer, nous avons simplement remplacé les packs IGBT-Si actuels (CM800DZ-
34H-205) par les packs MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 250A). Nous les avons aussi remplacés 
par des packs hybrides comprenant un IGBT-Si de dernière génération et une diode Schottky-SiC en 
antiparallèle (Mitsubishi CMH1200DC-34S). 
La Figure 8 présente les relevés des températures de jonction de la partie transistor en fonction 
du temps de parcours tandis que la Figure 9 présente les relevés des températures de jonction de la 
partie diode en fonction du temps de parcours. La Figure 10 présente les relevés des températures de 
boîtier (« case ») en fonction du temps de parcours. Nous constatons que les températures de jonction 
moyennes ainsi que les variations de températures autour de la valeur moyenne (cyclage thermique) 
diminuent lorsque nous changeons de technologies de composants (voir Tableau 6).  
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Figure 8 - Relevés des températures de jonction de la partie transistor en fonction du temps de parcours. 
Comparaison des IGBT-Si actuels (CM800DZ-34H-205) avec les MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 
250A) et avec le pack hybride (CMH1200DC-34S). 
 
 
Figure 9 - Relevés des températures de jonction de la partie diode en fonction du temps de parcours. 
Comparaison des IGBT-Si actuels (CM800DZ-34H-205) avec les MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 
250A) et avec le pack hybride (CMH1200DC-34S). 
 




Figure 10 - Relevés des températures de boîtier (« case ») en fonction du temps de parcours. Comparaison 
des IGBT-Si actuels (CM800DZ-34H-205) avec les MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 250A) et avec le 
pack hybride (CMH1200DC-34S). 
 
Ces améliorations vont impacter directement la durée de vie des composants. Pour cela, nous 
avons estimé la durée de vie du module de puissance avec les brasures (à partir de Tcase), les bondings 
des transistors (à partir de Tj_transistor) et les bondings des diodes (à partir de Tj_diode). Nous avons utilisé 
la méthode par comptage de cycles Rainflow [6] [7] en considérant les mêmes caractéristiques entre 
les 3 technologies de composants. Nous faisons ainsi une erreur sur la prise en compte des plus fortes 
densités de courant des composants SiC mais ces modules comportent bien les mêmes alliages de 
brasures et les mêmes technologies de bondings en Aluminium. La Figure 11 présente le nombre de 
cycles pour un parcours aller-retour (image de la durée de vie) en fonction de la gamme de 
température, pour le transistor et ses bondings, pour la diode et ses bondings, pour la brasure de la 
semelle. Il est important de noter que ce nombre de cycles a été obtenu pour un parcours (aller-retour) 
et servira de base pour effectuer des calculs de durée de vie, en tenant compte du nombre de parcours 
effectué par jour du nombre, du nombre de jour considéré par année et du nombre d’année 
d’exploitation du Tramway. Sur ces relevés, nous constatons que, lorsque nous changeons de 
technologies de composants, nous avons moins de variations importantes de températures (et plus de 
variations de températures de faible amplitude) (« barres » qui se regroupent vers la gauche), donc la 
durée de vie est augmentée.  
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(a) Tj transistor. (b) Tj diode. (c) Tcase. 
Figure 11 - Nombre de cycles pour un parcours aller-retour (image de la durée de vie) en fonction de la 
gamme de température, pour le transistor et ses bondings (a), pour la diode et ses bondings (b), pour la 
brasure de la semelle (c) et ceux pour les 3 technologies de composants. 
 
La Figure 12 présente les relevés de l’énergie perdue dans l’onduleur en fonction du temps de 
parcours. Nous constatons que sur un parcours complet, le passage de l’IGBT-Si actuellement utilisé 
sur les Tramways au MOSFET-SiC, nous permet de réduire de 58% l’énergie perdue dans l’onduleur. 
La Figure 13 présente le rendement de l’onduleur en fonction de la vitesse de déplacement du 
Tramway. L’ensemble de ces relevés illustre bien l’apport d’un changement de technologie de 
composants sur l’onduleur, d’une part sur la thermique et la durée de vie du module et d’autre part sur 
le rendement. En revanche, si nous nous intéressons à l’énergie consommée sur la caténaire, nous 
constatons que l’amélioration du rendement de l’onduleur n’a que peu d’impact à l’échelle de la 
chaîne de traction complète (voir Figure 14). 
 




Figure 12 - Relevés de l’énergie perdue dans l’onduleur en fonction du temps de parcours. Comparaison 
des IGBT-Si actuels (CM800DZ-34H-205) avec les MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 250A) et avec le 
pack hybride (CMH1200DC-34S). 
 
 
Figure 13 - Relevés des rendements de l’onduleur en fonction de la vitesse du Tramway. Comparaison des 
IGBT-Si actuels (CM800DZ-34H-205) avec les MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 250A) et avec le pack 
hybride (CMH1200DC-34S). 
 






Figure 14 - Relevés des énergies consommées sur la caténaire (a) et relevés du ratio énergie caténaire sur 
énergie onduleur (b) en fonction du temps de parcours. Comparaison des IGBT-Si actuels (CM800DZ-
34H-205) avec les MOSFET-SiC (3 packs E3XL 1700V 250A) et avec le pack hybride (CMH1200DC-34S). 
 
Ces premières simulations illustrent plusieurs points importants pour la mise en œuvre de 
nouveaux composants. Tout d’abord, nous pouvons dire qu’un simple remplacement des packs par une 
technologie hybride (IGBT-Si/diode-SiC) s’avère très intéressant à court terme, puisque les 
modifications ne sont pas importantes et les packs s’installent en lieu et place des IGBT-Si classique. 
De plus, nous savons que ce sont souvent les limites de la diode Si qui contraignent le système. En 
revanche, bien que des gains soient mis en évidence, un simple remplacement des packs par une 
technologie « tout SiC » ne suffit pas pour répondre aux besoins. En effet, le coût des composants 
« tout SiC » encore trop élevé doit nous conduire à adopter une conception systémique en effectuant 
par exemple un choix de nouvelles technologies pour le refroidissement ou le moteur de traction qui 
permettraient de réduire certains coûts tout en augmentant le rendement de chaîne de traction. 
 
IV. Les besoins à l’échelle du système de traction ferroviaire et les réponses 
apportées par l’utilisation MOSFET-SiC 
IV.1 Les besoins et/ou contraintes à l’échelle du système de traction 
ferroviaire 
Nous allons lister les principales contraintes et besoins spécifiques aux chaînes de traction 
ferroviaire. Et cela, dans le but de bien comprendre quels sont les enjeux et défis permanents auxquels 
un constructeur ferroviaire est confronté. 
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Voici une liste de quelques exemples de besoins et/ou contraintes liés aux chaînes de traction 
ferroviaire : 
 
- Réduction des volumes et des masses des éléments constituant la chaîne de traction. 
- Contrainte de masse à l’essieu. 
- Contrainte de chocs et vibrations. 
- Contrainte d’adhérence roue-rail. 
- Alimentation sous des réseaux de tensions différentes. 
- Amélioration du rendement de la chaîne de traction. 
- Contraintes de compatibilités électromagnétiques (par exemple, la signalisation). 
- Maintenance. 
- Fiabilité et durée de vie. 
 
Parmi ces contraintes, nous pouvons aisément comprendre que la place et la masse utilisées 
par les équipements de traction ne le sont pas par des passagers, ce qui représente une contrainte forte 
pour les exploitants ferroviaires et justifie l’effort fournit par les constructeurs ferroviaires pour 
diminuer les masses et les volumes de leurs chaînes de traction. Ainsi sur les Tramways nous avons vu 
que les coffres de traction sont situés en toiture et nous pouvons donc comprendre que l’espace y est 
réduit et que la structure ne peut pas accepter des coffres trop lourd. La mise en place de planchers 
bas, qui permet l’accès aux personnes à mobilité réduite, limite la place sous caisse. Il faut alors des 
essieux de plus en plus compacts (taille de moteur réduite, position des moteurs sur l’essieu, 
compacité des réducteurs …). D’autre part, nous avons aussi une contrainte forte sur la masse à 
l’essieu dont la limite dépend des caractéristiques de l'infrastructure de transport (17 tonnes par essieu 
est une limite communément utilisée). 
 
Par ailleurs, l’augmentation du rendement des chaînes de traction est un besoin de plus en plus 
d’actualité puisque les exploitants ferroviaires demandent des systèmes de comptage de l’énergie et 
que le coût du kilowattheure ne cesse d’augmenter. Cela va indirectement dans le sens de la 
diminution des émissions de CO2 en améliorant l’efficacité énergétique du matériel roulant. 
  
Un autre besoin est la diminution du bruit (des nuisances sonores) des chaînes de traction. 
Pour ce qui concerne les coffres de traction, nous avons principalement des bruits de ventilation ou de 
vibration par magnétostriction des composants magnétiques [8]. 
IV.2 Les réponses apportées par l’utilisation de modules de puissance 
MOSFET-SiC 
Le SiC va permettre de repousser les limites des convertisseurs dans trois directions : tenue en 
tension élevée, haute température de fonctionnement et rapidité de commutation (voir Chapitre 2). 
Comme nous avons pu le voir en détail dans ce document de thèse, les premiers modules de puissance 
en MOSFET-SiC permettent essentiellement de bénéficier de meilleures vitesses de commutation et 
ainsi de réduire les pertes dynamiques. 
En ce qui concerne la haute température, les modules MOSFET-SiC actuels permettent en 
général d’aller jusqu’à une température de jonction de 150°C [9].  
Du point de vue de la tenue en tension, nous avons vu en détail dans le chapitre 2 que les 
études semblent très prometteuses sur le sujet. Pour les applications ferroviaires, la forte tenue en 
tension des composants permet d’envisager à moyen terme des architectures nouvelles avec des 
composants de puissance directement placés sur la caténaire (25kV-50Hz ou 15kV-16Hz2/3) grâce à 
des mises en série de blocs élémentaires [10] [11] [12].  
Toutefois, nous savons que les premiers modules de puissance MOSFET-SiC commercialisés 
se limitent actuellement à des tenues en tension de 1200V, voire 1700V. Le gain principal amené par 
l’utilisation de ces modules de puissance MOSFET-SiC se situe donc au niveau de leur capacité à 
commuter rapidement.  
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Une première possibilité est de profiter de la diminution des pertes du convertisseur pour 
minimiser la taille du système de refroidissement voire même à changer sa technologie. Sur l’onduleur 
de traction du Tramways, nous avons vu que le système de refroidissement est composé d’un panneau 
à air à convection forcée. Or l’utilisation de ventilateurs pose des problèmes de bruits, de vibrations, 
de fiabilité et de maintenance puisqu’il s’agit d’un système mécanique. La possibilité de passer en 
convection naturelle amènera donc d’importants gains au niveau du système. 
En conservant le même système de refroidissement, nous pouvons aussi envisager 
d’augmenter la puissance du convertisseur ou sa fréquence de découpage. 
Sur les applications ferroviaires utilisant des hacheurs abaisseurs, comme c’est le cas de 
certains tram-trains (passage de caténaire à 1500VDC à un bus DC à 750VDC), l’augmentation de la 
fréquence de découpage devrait permettre de réduire la taille des éléments de filtrage en sortie du 
hacheur abaisseur. Dans le cas d’une alimentation directe en 750 V, la valeur de l’inductance du filtre 
d’entrée de l’onduleur est fixée par un gabarit fréquentiel d’impédance normalisé. L’augmentation de 
la fréquence de découpage de l’onduleur ne permet donc pas de réduire la taille des inductances 
d’entrées. Malgré cela, l’augmentation de la fréquence de découpage devrait permettre de diminuer les 
courants harmoniques et donc de respecter beaucoup plus facilement les gabarits harmoniques des 
courants fixés par la norme EN 50121 (voir Chapitre 1).  
 
D’autre part, l’augmentation de la fréquence de découpage de l’onduleur va sans doute 
permettre de simplifier les stratégies de commande. En effet, pour la plupart des applications en 
traction, nous allons avoir une MLI asynchrone pour les faibles vitesses du moteur, ensuite une MLI 
synchrone à angles calculées et enfin un fonctionnement en pleine onde pour les vitesses élevées [13]. 
Cela s’explique par le fait que la fréquence de découpage reste faible et relativement proche de la 
fréquence modulante, ce qui oblige à adopter ces différents types de commandes en fonction de la 
vitesse. Sur le Tramways, ce problème apparaît moins puisque nous arrivons à adopter une commande 
uniquement du type MLI asynchrone, avec une fréquence de découpage de 700Hz pour une fréquence 
modulante allant jusqu’à 70Hz et une fréquence de découpage de 1250Hz pour une fréquence 
modulante allant jusqu’à 230Hz. Malgré tout, si nous pouvons augmenter la fréquence de découpage, 
il sera sans doute intéressant de garder une MLI asynchrone avec une unique valeur de fréquence de 
découpage sur toute la plage de vitesse du moteur. Ce nouveau choix de stratégie de commande, 
associé à l’augmentation de la fréquence de découpage, devrait permettre d’avoir un impact au niveau 
des pertes du moteur par réduction des courants harmoniques. Cette diminution des pertes peut 
conduire à une simplification de son système de refroidissement et contribuer à réduire le bruit 
acoustique. La possibilité d’augmenter la fréquence de découpage permet aussi d’envisager des 
fréquences statoriques plus importantes afin d’augmenter le nombre de paires de pôles ou d’augmenter 
la vitesse de rotation du moteur. Ce dernier point présente un intérêt majeur car à puissance égale le 
couple va donc diminuer ce qui permettra ainsi de réduire le volume et de la masse du moteur. 
Toutefois, il faudra effectuer un bilan de l’ensemble du système car si la vitesse du moteur augmente, 
il faudra changer la technologie du moteur et celle du réducteur de vitesse entre le moteur et l’essieu. 
 
V. Préconisations de mise en œuvre des MOSFET-SiC dans les 
convertisseurs ferroviaires 
La mise en œuvre de MOSFET-SiC ne se fera pas sans revoir la conception des convertisseurs 
ferroviaires. 
V.1 Architecture générale du « cœur puissance » à base de MOSFET-SiC 
Pour concevoir un convertisseur, il faut considérer que le module de puissance MOSFET-SiC, 
l’allumeur, les condensateurs et les bus-barres constituant une cellule de commutation sont 
indissociables. 
Afin de bénéficier d’une vitesse élevée lors du blocage du composant, nous devons minimiser 
l’inductance de la boucle de puissance afin de limiter la surtension et les oscillations qui s’en suivent. 
Pour cela, chacun des éléments constituant la cellule de commutation doit être optimisé [14]. Il 
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faut privilégier des structures de bus-barres sans rupture pour aller des condensateurs jusqu’au module 
de puissance. 
Pour améliorer le condensateur de filtrage, les technologies avec des connexions internes de 
type bus-barres entre les condensateurs élémentaires sont séduisantes. De plus, pour minimiser 
l’inductance des interfaces, il faut porter une attention toute particulière aux connectiques de sortie des 
condensateurs, par exemple en privilégiant un grand nombre de points de sorties et/ou en privilégiant 
des connexions aux interfaces par bus-barres et/ou par lamelles multi-contacts. D’autre part, ces 
condensateurs ayant une plus faible inductance interne, le pic de courant lors d’un court-circuit risque 
d’être plus important. Ainsi, il ne faudra pas que cette contrainte oblige les constructeurs à dégrader 
les inductances internes afin de tenir les courts-circuits.  
Pour minimiser l’inductance des bus-barres de puissance, il faut minimiser les inductances 
propres et augmenter les inductances mutuelles en travaillant préalablement la géométrie par des co-
simulations électriques et électromagnétiques (voir Chapitre 3). Il faut peut-être alors envisager des 
solutions de bus-barres multicouches afin d’augmenter les inductances mutuelles [15]. Des travaux 
sont aussi à mener sur les solutions d’interface des bus-barres de type multi-contacts « embrochages ». 
Pour ce qui concerne les boîtiers des composants, la configuration « half bridge » est à 
privilégier, c’est-à-dire, une cellule de commutation complète. De plus, il faut  préférer des boîtiers 
ayant des connectiques de puissance Plus et Moins très proche, avec le maximum de surface en regard, 
ceci afin de maximiser les inductances mutuelles (voir brevet présenté au Chapitre 3) et faciliter les 
liaisons avec le bus-barre. Il faut aussi privilégier une sortie Phase à l’opposé des sorties Plus et Moins 
afin que la barre de Phase ne nous oblige pas à dégrader la liaison avec le bus-barre de puissance. En 
interne du boîtier, il faut que les constructeurs de composants fassent des efforts particuliers pour 
minimiser les inductances parasites. D’autre part, pour augmenter les calibres en courant, les modules 
de puissance vont comporter un grand nombre de puces en parallèle et il faut donc veiller à la 
répartition équitable du courant entre ces puces en parallèle ce qui peut être contradictoire avec la 
réduction de l’inductance de la boucle de puissance du module. La géométrie du module doit donc 
assurer le bon compromis entre l’équilibrage du courant entre les puces et la diminution des 
inductances parasites. Pour cela, les nouvelles technologies d’interconnexions de type « Bump » 
peuvent constituer une solution intéressante. Sur ce type de technologie et sur la réalisation de boîtier 
faible inductance interne, des travaux ont été menés par ALSTOM au travers de l’association PRIMES 
(Plate-forme d’innovation mécatronique de puissance et management de l’énergie) [16] (revoir aussi le 
pack qui est présenté dans la partie IV.4 du Chapitre 3). 
 Les cellules de commutation élémentaires doivent être, le plus possible, découplées les 
unes des autres pour réduire voire supprimer les inductances communes. La topologie de 
puissance doit tendre vers un découplage particulier et optimisé pour chaque bras. En effet, une même 
inductance n’a pas les mêmes impacts sur la variation de tension, en l’occurrence sur la surtension au 
blocage du composant, si elle est parcourue par une variation de courant di/dt ou une variation de 
courant N*di/dt (avec N le nombre de cellule de commutation en parallèle). Il est sans doute 
intéressant de disposer plusieurs packs en parallèle ayant chacun leur propre découplage. Cependant, il 
est difficile de connecter les cellules de commutations entre elles en évitant les échanges de courant, il 
faut donc veiller à ce que les interactions (oscillations) entre les différents condensateurs reliés par les 
bus-barres ne posent pas de problèmes d’échauffement et ne nous obligent pas à sur-dimensionner les 
condensateurs. D’autre part, il faut aussi faire attention à l’équilibrage en courant des éléments mis en 
parallèle. 
Si nous poussons le raisonnement jusqu’au bout, il ne faut plus considérer de manière 
indépendante les différents éléments de la cellule de commutation, les condensateurs, les bus-
barres et les modules [17] [18]. En effet, il va falloir travailler avec tous les constructeurs de ces 
éléments pour construire un ensemble ayant une faible inductance de puissance. 
 
Ensuite, comme nous l’avons vu dans le chapitre 3, nous devons privilégier des boîtiers 
ayant une faible valeur d’inductance commune puissance-commande, c’est-à-dire, des boîtiers où 
la sortie source de commande est bien séparée de la sortie source de puissance. Par ailleurs, 
l’inductance de la boucle de commande ne pose de réels problèmes que lorsque la valeur de la 
résistance de grille est très faible. En revanche, la mise en parallèle des packs nous oblige à veiller à ce 
que les valeurs des inductances de boucle de commande soient le plus équilibrées possibles. Pour ce 
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faire, les outils de simulations présentés au chapitre 3 prennent tout leur intérêt dans la phase de 
conception du convertisseur. 
V.2 Circuit d’allumage 
Pour les allumeurs, il faut des niveaux de tension différents de ceux classiquement utilisés 
aujourd’hui avec l’IGBT-Si (+15V/-15V ou +15V/-12V). Pour les MOSFET-SiC actuels, il s’agit 
d’une commande effectuée en +20V/-5V. De plus, comme nous l’avons dit précédemment, il faut 
équilibrer les inductances de commande entre les différentes cellules de commutation élémentaires 
mises en parallèle afin d’avoir une commutation synchrone. Pour cela, différentes façons de réaliser 
l’étage de sortie de l’allumeur doivent être étudiées afin de choisir la solution la plus optimale. Par 
exemple, dans notre montage « méthode d’opposition », nous avons disposé d’un seul étage « push-
pull » de sortie pour 3 modules de puissance en parallèle alors que sur le montage présenté à la Figure 
3, nous avons privilégié la mise en œuvre d’un « push-pull » par module de puissance avec une liaison 
particulière permettant d’équilibrer au mieux la commande des différentes cellules de commutation en 
parallèle.  
D’autre part, comme ces cartes allumeurs sont situées au plus proche des modules, il faut 
réévaluer à la hausse les immunités requises aux variations de champ E et H. Cela peut conduire à un 
« blindage » de la carte ou de certains de ses composants et à des placements particuliers pour le 
routage. Il faut aussi minimiser les effets des couplages capacitifs des organes d’isolations. Cela 
pourra conduire à augmenter les fréquences des alimentations dans le but de réduire les couplages au 
niveau des transformateurs, ou rajouter des filtres de mode commun. Une solution pour diminuer les 
problèmes de mode commun est de disposer d’un allumeur utilisant une solution avec une 
alimentation directe sur la haute tension.  
Si nous souhaitons augmenter les fréquences de découpage et fonctionner avec des temps 
morts réduits, il faut s’assurer que les retards des allumeurs restent faibles (notamment les 
optocoupleurs). De même, le temps de détection du court-circuit, qui est aujourd’hui avec les IGBT-Si 
de 10µs, doit certainement être réduit (voir essais présentés au chapitre 4).  
Par ailleurs, il faut noter que les systèmes existants pour protéger le composant agissent 
localement (au niveau de l’allumeur) en effectuant une comparaison du signal de commande et de 
l’état de l’interrupteur (ouvert ou fermé). Cette action proche du composant est assez rapide et devrait 
bien fonctionner lorsque la fréquence de découpage va augmenter. Ensuite, il existe deux types de 
façons pour remonter l’information de défaut de l’allumeur à l’électronique de commande. Une 
première nommé « retour d’état » consiste à remonter directement l’état de l’interrupteur sur 
l’électronique de commande qui va refaire une comparaison en interne avec le signal de commande. 
Cette action demande un temps de cycle supplémentaire et risque de poser des problèmes lorsque la 
fréquence de découpage va augmenter. De plus, nous avons en général un « retour d’état » par 
interrupteur ce qui permet pour les onduleurs triphasés de forte puissance (en traction), de réaliser la 
fonction de « symétrisation » qui consiste à fermer les trois interrupteurs supérieurs (respectivement 
inférieurs) lorsqu’un court-circuit est détecté sur un des interrupteurs supérieurs (respectivement 
inférieurs). Cette technique permet ainsi de limiter le couple de court-circuit du moteur (à-coup de 
couple ou/et contraintes mécaniques). La deuxième façon permettant de remonter l’information de 
défaut de l’allumeur à l’électronique de commande se nomme « retour défaut ». Cette fois, c’est 
l’allumeur qui effectue directement en local la comparaison du signal de commande et du retour d’état 
de l’interrupteur (ouvert ou fermé) et qui peut aussi effectuer la prise en compte d’autres types de 
défaut comme la détection de la chute de la tension d’alimentation de l’allumeur. Il renvoie à 
l’électronique de commande une information globale de défaut. En général, le « retour défaut » est 
unique par bras de commutation ce qui ne permet pas de réaliser la fonction de « symétrisation ». Pour 
conclure, afin de fonctionner à des fréquences de découpages élevées, il faut donc privilégier la 
technique par « retour défaut », mais il faudra sans doute avoir un « retour défaut » par interrupteur 
afin de conserver la fonction de « symétrisation ». 
D’autre part, nous avons vu au Chapitre 4 que les MOSFET-SiC ont une tenue en court-circuit 
plus faible que celle des IGBT-Si. Il faut peut-être envisager des aménagements particuliers au niveau 
de l’allumeur, notamment, pour diminuer la tension de commande de conduction lors d’un court-
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circuit (par exemple, en passant de +20V à +15V) et ainsi permettre aux composants de les supporter 
pendant des durées plus importantes. 
V.3 Les câblages entre la commande et l’allumeur 
Les câblages entre la commande et l’allumeur doivent permettre d’atteindre les fréquences de 
découpages visées. Pour cela, il faut déterminer sur les longueurs maximales admissibles, le type de 
câble et son blindage éventuel. Il faut étudier la mise en forme des signaux (niveaux et forme d’onde) 
et sans doute privilégier une transmission différentielle comme c’est le cas sur certains allumeurs 
actuels, cela évite la transmission de commandes erronées et donc le court-circuit de bras. Bien 
entendu, la solution par utilisation de fibres optiques permet de bénéficier d’une bonne immunité, tout 
en ayant une bonne rapidité de transmission du signal (vitesse de la lumière). Toutefois, il faut quand 
même évaluer l’effet du rajout d’émetteurs optiques dans la commande et les contraintes liées à 
l’installation de la fibre optique dans le coffre de traction. 
V.4 L’augmentation des températures 
Pour ce qui concerne l’augmentation de la température de jonction des composants SiC, bien 
que les modules MOSFET-SiC actuels soient encore limités à 150°C, il est important de tenir compte 
de l’environnement du composant afin de profiter de cette possibilité. Au-delà des travaux à effectuer 
sur la technologie des boîtiers, il faut que les allumeurs supportent des températures plus élevées, 
d’autant plus que nous devons les placer au plus proche des packs. Il faut aussi que les condensateurs 
de découplage, les bus-barres et leurs isolants tiennent des températures plus importantes. 
V.5 La compatibilité électromagnétique 
De manière globale, les composants SiC nécessitent des montages de plus en plus intégrés ce 
qui va modifier fortement les contraintes électriques, thermiques et électromagnétiques. Sur le plan de 
la Compatibilité Electromagnétique (CEM) de nouveaux problèmes vont apparaître [19] [20]. 
L’ensemble des contraintes industrielles, que nous avons citées, nous amènent à envisager des 
convertisseurs sur lesquels les fréquences de découpages et les vitesses de commutation vont 
augmenter (dV/dt et dI/dt élevés et plus fréquents). Cela se traduit par une augmentation importante 
des harmoniques à hautes fréquences (HF) qui deviennent des sources de perturbations qui vont 
exciter des éléments parasites jusqu’alors insignifiants comme les inductances des conducteurs ou les 
capacités entre conducteurs voisins. Tout d’abord, il faut essayer de limiter les émissions conduites, en 
commençant par les courants de mode différentiel qui effectuent une boucle dans les conducteurs de 
puissance entre la source et la charge. Ensuite, il faut essayer de limiter les courants de mode commun, 
c’est-à-dire, les courants qui circulent dans les fils de terre par couplage capacitif. Pour cela, il faut 
sans doute renforcer les filtres CEM afin de modifier avantageusement les chemins de propagation des 
perturbations. 
 
Par ailleurs, des mesures devront être effectuées sur des montages avec les IGBT-Si puis avec 
les MOSFET-SiC et cela pour différentes valeurs de la fréquence de découpage afin de bien analyser 
l’impact de ces nouveaux composants sur les équipements environnants. Les isolants des moteurs, des 
transformateurs et des câbles devront être capables de résister à des dV/dt élevés et plus fréquents si la 
fréquence de découpage augmente. Pour les isolants moteurs par exemple, la norme IEC TS 60034-18-
42 a été établie à partir de travaux sur les convertisseurs IGBT actuels (dV/dt < 15kV/µs). Il faudra 
donc effectuer des études de vieillissement des isolants avec dV/dt élevés. D’autre part, les roulements 
des moteurs peuvent eux aussi se dégrader de manière prématurée sous l’effet principal des courants 
de mode commun, il faudra ainsi en étudier l’usure afin de maîtriser la fiabilité de cette pièce 
mécanique. Pour plus de détails sur ce sujet voir : [21] [22] [23]. 
 
Aux perturbations en courants HF, il faut aussi tenir compte des perturbations en tension qui 
apparaissent notamment lorsque la distance est importante (câbles longs) entre le convertisseur et la 
charge, le moteur par exemple (norme EN 50011). 
 
CHAPITRE 6 : Conclusions et perspectives d’utilisation des composants SiC dans les convertisseurs 
ferroviaires 
208 
En plus des émissions conduites, nous allons aussi augmenter les émissions rayonnées qui sont 
des perturbations des champs électriques et magnétiques générés par les éléments du système (les 
normes CEM ciblent la bande de fréquences entre 30MHz et 1GHz).  
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Dans la traction ferroviaire où la réduction des masses et des volumes est une nécessité, la 
diminution des pertes dans les convertisseurs statiques va conduire à minimiser la taille du système de 
refroidissement voire même à changer sa technologie et ce d’autant plus que les composants SiC vont 
permettre de repousser la limite de température de jonction maximale. D’un autre côté, il sera aussi 
possible d’augmenter la fréquence de découpage afin de diminuer la taille des composants passifs de 
filtrage. Néanmoins, de nombreux défis restent à relever pour pouvoir utiliser ces composants. Il faut 
notamment étudier les effets des oscillations lors des commutations sur la CEM, diminuer 
drastiquement les inductances de boucles (côté puissance et côté commande) et regarder les effets des 
forts dv/dt sur l’isolement des bobinages des moteurs de traction.  
 
Un autre verrou à faire sauter pour l’utilisation de ces composants dans la traction ferroviaire 
est l’augmentation des calibres en courant des modules. Ainsi, il est nécessaire de concevoir une 
nouvelle technologie de modules qui permettra de connecter en parallèle un grand nombre de puces. 
L’étude de la distribution du signal de commande de l’allumeur aux différentes grilles des puces est 
donc aussi primordiale. 
 
Une modélisation globale et une optimisation de la conception de la cellule de commutation 
est nécessaire, ceci en partant des condensateurs, du bus-barre, jusqu’à arriver aux semi-conducteurs. 
Ce n’est qu’à ce prix que les vitesses de commutation élevées et de fortes capacités en courant 
pourront être atteintes. 
 
Ces travaux de thèse ont permis de démontrer la faisabilité d’un bras d’onduleur de fort calibre 
en courant/tension fonctionnant à haute fréquence. Nous avons notamment pu confirmer les gains en 
pertes et dégager un certain nombre de préconisations de mise en œuvre. 
 
Par ailleurs, nous avons mis au point et validé un certain nombre d’outils (méthodes de 
calculs, de simulations, de mise en œuvre des bancs d’essai …) qui pourront servir à la conception et à 
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Annexe I : Propriétés du Carbure de Silicium - Cristallographie 
Le Carbure de Silicium monocristallin se compose d’autant d’atomes de Silicium que 
d’atomes de Carbone. Mais il existe plusieurs structures cristallines suivant la disposition des atomes. 
La structure de base étant un arrangement tétragonal entre un atome de Carbone (ou de Silicium) au 
barycentre et quatre atomes de Silicium (ou de Carbone)  [1] (voir Figure 1). 
 
 
Figure 1 - Arrangement tétragonal entre un atome de Carbone au barycentre et quatre atomes de Silicium 
(à gauche) et arrangement Silicium (à droite). 
 
L’agencement des couches de Carbone et de Silicium sont appelées polytypes. Nous pouvons 
dénombrer environ 200 polytypes différents de Carbure de Silicium [2] [3]. La nomination de ces 
polytypes se fait par les symboles de Ramsdell (les plus utilisés), qui associent le nombre de couches 
dans la période du polytype au symbole correspondant au système cristallin ou réticulaire (H : 
hexagonal, C : cubique, R : rhomboédrique …). Les polytypes de SiC les plus utilisés en électronique 
de puissance sont les polytypes hexagonaux (4H et 6H), cubique (3C) et rhomboédrique (15R). La 
longueur de chaque liaison atomique est quasiment similaire pour chacun des polytypes de SiC. 
La Figure 2 présente un exemple de représentations des polytypes souvent utilisés dans la 





Figure 2 - Représentation des polytypes 3C-SiC, 4H-SiC et 6H-SiC [4]. 
 
La structure SiC ne peut être orientée que suivant trois directions par rapport au réseau du 
cristal, ce qui permet de conserver la structure de liaison atomique tétraédrique [4]. Les couches 
atomiques suivant une direction particulière peuvent être notées de manière arbitraire A, B et C 
(comme sur la Figure 2). Si la séquence d’empilement est « ABCABC » alors la structure 
cristallographique est de nature cubique. Il s’agit du polytype 3C-SiC ou autrement nommée β-SiC. 
Sachant qu’il n’existe qu’un seul polytype de SiC avec un système cristallin cubique. Si la séquence 
d’empilement est « ABAB » alors la structure cristallographique est de nature hexagonale [5] [6]. Il 
s’agit du polytype 2H-SiC. A partir de ces deux polytypes de base (3C-SiC et 2H-SiC) tous les autres 
polytypes peuvent être obtenus. Ainsi le polytype 4H-SiC comporte le même nombre de liaisons 
cubiques et hexagonales (séquence d’empilement « ABCB ABCB … »). L’empilement  Le polytype 
6H-SiC comporte deux tiers de liaisons cubiques et un tiers de liaisons hexagonales (séquence 
d’empilement « ABCACBA ABCA … »). Les structures à liaisons hexagonales et à liaisons 






a = 3,08 Å
C-Si = 1,89 Å 
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Annexe II :  L’oxydation du SiC, une contrainte technologique dans le  
processus de fabrication des composants SiC tel que le MOSFET 
 
Pour la filière Si, l’oxydation fine Si02 (dioxyde de silicium amorphe) est bien connue et 
maitrisée. En effet, la présence du Si02 de haute qualité cultivé sur un substrat de Si a conduit au 
développement de la technologie Planar et permet la fabrication de jonctions diffusées ou 
d’implantation ionique de dimensions variables, avec une haute précision. Le SiC est le seul composé 
semi-conducteur à grand gap à avoir le même oxyde natif que le Si, à savoir le Si02. Cet avantage 
majeur signifie que les structures réalisées avec le Si tel que le MOSFET de puissance, l’IGBT ou 
encore le thyristor GTO peuvent potentiellement être aussi fabriqué en SiC. De plus, une bonne 
connaissance de l’interface Si02/Si a été accumulée et a conduit à de grands progrès dans la filière Si et 
pourra être appliquée à la filière SiC. 
 
L’oxydation du SiC a été étudiée par de nombreux chercheurs depuis longtemps [7] [8]. 
Comme pour la technologie Si, nous retrouvons la méthode d’oxydation thermique [9] [10] [11] [12] 
[13] et CVD [14] [15]. Comme pour le Si, les surfaces du SiC peuvent être oxydées thermiquement à 
environ 1000°C dans une atmosphère d’oxygène sec ou humide. La différence provient des temps qui 
sont beaucoup plus important pour obtenir la même épaisseur dans des conditions d’oxydations 
similaires (flux d’O2 et/ou H2O à une température comprise entre 800°C et 1200°C) (voir Figure 3). 
De plus, une contrainte supplémentaire vient du fait que les vitesses d’oxydation sont différentes entre 
les faces de silicium et de carbone. C’est-à-dire que les taux d’oxydations dépendent de l’orientation 
des cristaux de SiC et conduisent donc à une oxydation anisotrope [16]. 
 
Dans le cadre du développement de composants MOS l’interface Si02/Si joue un rôle clé. 
Pendant des années des progrès visant à obtenir des MOS haute performance en SiC ont été limités par 
des problèmes au niveau de l’oxyde de grille, qui reflétaient le plus souvent une très faible mobilité 
dans le canal d’inversion du transistor MOS et d’une mauvaise fiabilité de l’oxyde. De nombreuses 
recherches ont été menées afin d’améliorer l’interface Si02/Si des composants SiC. Des progrès 
spectaculaires ont été rapportés avec des interfaces nitrurés Si02-SiC [17] [18] [19] [20]. Ils amènent à 
une meilleure fiabilité et une augmentation de la mobilité (inversion-couche) en SiC-4H jusqu’à une 
valeur maximale d’environ 50cm2/Vs [21]. 
Pour conclure, l’élaboration de composants à partir du matériau SiC ne cessent de progresser, 
notamment sur les techniques de croissance des cristaux de SiC et sur l’amélioration de la qualité des 
couches épitaxiées. Néanmoins, la structure MOSFET très prometteuse doit encore faire des progrès 
pour profiter pleinement des propriétés qu’offre ce matériau à grand gap. Il faut notamment augmenter 
les mobilités de canal dans ce transistor et cela passe par l’amélioration des propriétés électriques de 
l’interface Si02-SiC. 
Pour plus de détails, se rapporter aux travaux de la thèse de Ekoue Adamah [22]. 
  
 
Figure 3 - Evolution de l’épaisseur d’oxyde en fonction du temps d’oxydation pour la face silicium et la 
face carbone du SiC-6H, et pour le Silicium [23]. 
ANNEXES 
218 
Annexe III : Mise en équations des différentes phases des 
commutations d’un MOSFET-SiC de puissance sur charge inductive 
Les hypothèses (de simulations) qui ont permis d’effectuer la mise en équation des différentes 
phases de la commutation d’un MOSFET-SiC de puissance sur charge inductive sont présentées dans 
au Chapitre 2. 
III.1 Le blocage d’un MOSFET de puissance 
III.1.1 Phase 1 : ( 10 ttt ≤≤ ) phase de « sur-seuil » 
De )( 10 ttt ≤≤  : 
echMOS Ittti arg10 )( ≈≤≤  
echdsONMOSdsONds IRtttiRtttV arg1010 )()( ×≈≤≤×=≤≤  



























































)()()( 10_10_10_ tttitttittti OFFCgdOFFCgsbasRgOFF ≤≤+≤≤=≤≤  
































































A 0tt =  : 
ONcmdecmde VtV _0 )( =−  
OFFcmdecmde VtV _0 )( =+  
ONcmdegs Vtv _0 )( =  
.0)( 0_ Ati basRgOFF =−  
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III.1.2 Phase 2 : ( 21 ttt ≤≤ ) phase de « zone active » 
De )( 21 ttt ≤≤  : 
OFFcmdecmde VtttV _21 )( =≤≤  
echMOS Ittti arg21 )( ≈≤≤  




















)()()()( ≤≤−=≤≤−≤≤=≤≤  
)()()( 2121_21 tttitttittti CgsbasRgOFFCgd ≤≤−≤≤=≤≤  





















A partir de ces équations de base sur la phase 2, nous pouvons estimer l’évolution de 
différentes formes d’ondes. Commençons par l’évolution de la tension de commande )( 21 tttvgs ≤≤ . 
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Une fois l’évolution de )( 21 tttvgs ≤≤  connue, nous avons l’évolution du courant dans le 
canal avec : ))(()(
221221 gsTHgspot
vtttvgfsttti −≤≤×=≤≤ . Mais aussi l’évolution du courant 










)()( ≤≤−=≤≤ . Connaissant 
l’équation de la dérivée de : )( 21 tttvgs ≤≤ , nous pouvons avoir le courant : )( 21 tttiCgs ≤≤ , nous 
avons ainsi le courant : )( 21 tttiCdg ≤≤  et le courant : )( 21 tttiCds ≤≤ . En continuant ce 
résonnement, nous pouvons obtenir la dérivée de la tension )( 21 tttvds ≤≤ .  
Or, comme nous pouvons le voir, ces équations sont très complexe, et font appels à des 
variables qui évoluent. Il nous est donc difficile de suivre le raisonnement précédemment expliqué. 
En revanche, nous pouvons suivant les valeurs de nos différents paramètres, estimer que la 
tension )( 21 tttvgs ≤≤  n’évolue quasiment pas durant cette phase. Et ainsi nous allons pouvoir 
considérer que )()( 21_21 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤ . 
 
Estimation de la dérivée de la tension )( 21 tttvds ≤≤  :  
En considérant que )()( 21_21 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤  et echpot Ittti arg21 )( =≤≤  nous 












































Cette relation étant valable pour un courant )( 21 tttipot ≤≤  supérieur au courant 
)( 21_ ttti basRgOFF ≤≤ . 
 
Si nous considérons que 2_ gfsR basgOFF ×  est grand et que dsgdbasgOFF CCgfsR >>×× 2_ , nous 





























Remarque : dans le cas où le courant )( 21 tttipot ≤≤  devient égal ou inférieur au courant 
)( 21_ ttti basRgOFF ≤≤ , nous allons avoir tout le courant commuté qui passe dans le condensateur dsC











Nous pouvons estimer le courant de charge du condensateur dsC  à l’instant 2tt =  (en 













































Si nous estimons que )( 21_ ttti basRgOFF ≤≤  est constant, puisque nous considérons 
)()( 21_21 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤ , nous pouvons estimer le courant dans le canal )( 2ti pot  : 


























































Cette variation du courant du canal entre le temps 1t  et le temps 2t , nous permet d’estimer la 








gs =+= .  
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Cela nous montre que l’hypothèse de départ de )()( 21_21 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤ , n’est pas tout à 
fait juste. En effet, la tension )( 21 tttvgs ≤≤  évolue durant cette phase en passant de )( 1_ tv pgs  à une 
tension inférieure. La source de courant )(tipot  modélisant le canal qui a pour valeur le courant de 
charge echI arg  au temps 1t  continue donc à évoluer avec l’équation : 
( ))()()( 2121arg21 tttitttiIttti CgdCdsechpot ≤≤+≤≤−=≤≤ . 
III.1.3 Phase 3 : ( 32 ttt ≤≤ ) phase de « zone active » 
De )( 32 ttt ≤≤  : 
OFFcmdecmde VtttV _32 )( =≤≤  
busds VtttV =≤≤ )( 32
 
))(()(
232232 gsTHgspot vtttvgfsttti −≤≤×=≤≤ ou 
2
32132 ))(()( 1gsTHgspot vtttvgfsttti −≤≤×=≤≤
 (équation liée aux hypothèses faites pour 
modéliser l’ouverture du canal). 



























Avec : ONissbasgOFFOFF CR ___4_3 ×=τ  















)()()()( ≤≤−=≤≤−≤≤=≤≤  
)()()( 32_32_32 tttitttittti ONCgsbasRgOFFCgd ≤≤−≤≤=≤≤  
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13
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Nous pouvons essayer d’exprimer la vitesse d’évolution du courant commuté (di/dt). Pour 
cela, nous allons nous placer au début de la phase 3 (juste après 2tt = ), en considérant une ouverture 
du canal linéaire :
 
))(()(
2222 gsTHgspot vtvgfsti −×=
++
. De plus, nous allons considérer que la 




tdi potMOS )()( 22
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Aux vues des hypothèses réalisées cette équation présente une valeur maximale approchée de la 
vitesse de commutation du courant. 
III.1.4 Phase 4 : ( 43 ttt ≤≤ ) phase de « sous-seuil » 
De )( 43 ttt ≤≤  : 
OFFcmdecmde VtttV _43 )( =≤≤  
busds VtttV =≤≤ )( 43  
Aittti MOSfuiteMOS 0)( _43 ≈=≤≤  
Atttipot 0)( 43 =≤≤  














































Avec : ONissbasgOFFOFF CR ___4_3 ×=τ  
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A 3tt =  : 
13
)( gsTHgs vtv =  
Atipot 0)( 3 =  
 
A 4tt =  : 
OFFcmdegs Vtv _4 )( =  
Ati basRgOFF 0)( 4_ =  
Atipot 0)( 4 =  
III.2 L’amorçage d’un MOSFET de puissance 
III.2.1 Phase 1 : ( 10 ttt ≤≤ ) phase de « sous-seuil » 
De )( 10 ttt ≤≤  : 
.0)(
_10 Aittti MOSfuiteMOS ≈=≤≤  
busds VtttV =≤≤ )( 10  
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A 0tt =  : 
OFFcmdecmde VtV _0 )( =−  
ONcmdecmde VtV _0 )( =+  
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ONcmdegs Vtv _0 )( =  
.0)( 0_ Ati basRgON =−  
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A 1tt =  : 
ONcmdecmde VtV _1)( =  
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III.2.2 Phase 2 : ( 21 ttt ≤≤ ) phase de « zone active » 
De )( 21 ttt ≤≤  : 
ONcmdecmde VtttV _21 )( =≤≤  
busds VtttV =≤≤ )( 21  
2
21121 ))(()( 1gsTHgspot vtttvgfsttti −≤≤×=≤≤  
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vtvtv echgsTHpgsgs +==  
Ati pot 0)( 2 =  
echMOS Iti arg2 )( =  
III.2.3 Phase 3 : ( 32 ttt ≤≤ ) phase de « zone active » 
De )( 32 ttt ≤≤  : 
ONcmdecmde VtttV _32 )( =≤≤  
echMOS Ittti arg32 )( ≈≤≤  
)()()()( 3232_3232arg tttitttitttitttiI CgsbasRgONpotCdsech ≤≤+≤≤−≤≤+≤≤=  
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A partir de ces équations de base sur la phase 3, nous pouvons estimer l’évolution de 
différentes formes d’ondes. Par exemple, l’évolution de la tension de commande )( 32 tttvgs ≤≤ , en 
utilisant le même principe que nous avons vu dans la phase 2 du blocage du MOSFET de puissance. 




En revanche, nous pouvons suivant les valeurs de nos différents paramètres, estimer que la 
tension )( 32 tttvgs ≤≤  n’évolue quasiment pas durant cette phase 3. Et ainsi nous allons pouvoir 
considérer que )()( 32_32 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤ . 
 
Estimation de la dérivée de la tension )( 32 tttvds ≤≤  :  
En considérant que )()( 32_32 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤  et echpot Ittti arg32 )( =≤≤  nous 










































Cette relation étant valable pour un courant )( 32 tttipot ≤≤  supérieur au courant 
)( 32_ ttti basRgON ≤≤ . 
 
Si nous considérons que 2_ gfsR basgON ×  est grand et que dsgdbasgON CCgfsR >>×× 2_ , 





























Remarque : dans le cas où le courant )( 32 tttipot ≤≤  devient égal ou inférieur au courant 
)( 32_ ttti basRgON ≤≤ , nous allons avoir tout le courant commuté qui passe dans le condensateur dsC , 











Nous pouvons estimer le courant de charge du condensateur dsC  à l’instant 3tt =  (en 













































Si nous estimons que )( 32_ ttti basRgON ≤≤  est constant, puisque nous considérons 
)()( 32_32 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤ , nous pouvons estimer le courant dans le canal )( 3ti pot  : 




























































Cette variation du courant du canal entre le temps 2t  et le temps 3t , nous permet d’estimer la tension 






tv += .  
Cela nous montre que l’hypothèse de départ de )()( 32_32 tttvtttv pgsgs ≤≤=≤≤ , n’est 
pas tout à fait juste. En effet, la tension )( 32 tttvgs ≤≤  évolue durant cette phase en passant de 
)( 2_ tv pgs  à une tension supérieure, notée )( 32_ tv pgs . La source de courant )(tipot  modélisant le 
canal qui a pour valeur le courant de charge echI arg  au temps 2t  continue donc à évoluer avec 
l’équation : ( ))()()( 3232arg32 tttitttiIttti CgdCdsechpot ≤≤+≤≤−=≤≤ . 
III.2.4 Phase 4 : ( 43 ttt ≤≤ ) phase de « sur-seuil » 
De )( 43 ttt ≤≤  : 
ONcmdecmde VtttV _43 )( =≤≤  
echMOS Ittti arg43 )( =≤≤  
echdsONMOSdsONds IRtttiRtttV arg4343 )()( ×≈≤≤×=≤≤  














































Avec : OFFissbasgONON CR ___4 ×=τ  















































)()()( 43_43_43_ tttitttittti OFFCgsbasRgONOFFCgd ≤≤−≤≤=≤≤  








































A 4tt =  : 
ONcmdegs Vtv _4 )( =  
Ati basRgON 0)( 4_ =  
III.3 Impact de l’amélioration du circuit hacheur sur charge inductive sur 
les mises en équations des différentes phases de commutation  
III.3.1 Ajout du modèle du MOSFET du haut bloqué 
III.3.1.1 Blocage du MOSFET 
Afin de comprendre l’impact de l’ajout du MOSFET du haut dans le montage, nous avons 
effectué un autre relevé de simulation (voir Figure 4). 
 
Figure 4 - Résultats de simulation d’un blocage du MOSFET de puissance. Impacts de l’ajout du 
MOSFET du haut dans le montage. 
Durant la phase 2, nous avons la tension aux bornes du MOSFET du bas dsv  qui commute, ce 
qui implique une évolution de la tension aux bornes du MOSFET du haut :  
)()(
_
tvVtv dsbushautds −= . 
Cette variation de tension implique une décharge des capacités parasites du MOSFET du haut. Nous 
avons ainsi : 
)()()( 21_21_arg21 tttitttiIttti hautCgshautCdsechMOS <≤+<≤+=<≤ . 
)()()(
___
tvtvtv hautgdhautgshautds −=  
Cette évolution du courant dans la capacité gsC  conduit à une évolution de la tension à ces bornes qui 
passe de OFFcmdehautgs Vtv _2_ )( =  à une tension inférieure OFFcmdehautgs Vtv _2_ )( < .  

















Une fois la commutation en tension du MOSFET du bas effectuée (fin de la phase 2), la 
tension )( 41_ tttv hautgs <≤  qui est inférieure à OFFcmdeV _  peut commencer à croître pour retrouver 
l’équilibre à : OFFcmdehautgs Vtv _4_ )( = . 
 
D’autre part, durant la phase 2, nous avons vu dans la situation précédente que le courant dans 
le canal du MOSFET du bas poti  qui a atteint le courant de charge echI arg  à l’instant 1t  continue à 
décroître avec : 
)()()()( 21212121 tttitttitttittti CgdCdsMOSpot <≤−<≤−<≤=<≤  
Dans la situation précédente nous avions : 
echMOS Ittti arg21 )( =<≤  
Or, dans cette situation, nous avons : 
)()()( 21_21_arg21 tttitttiIttti hautCgshautCdsechMOS <≤+<≤+=<≤  
Le courant dans le canal du MOSFET du bas atteint donc à l’instant 2t  une valeur plus faible 
dans cette situation que dans la situation simplifiée précédente. Cela permet lors de la commutation en 
courant, dans la phase 3, de commuter instantanément un courant qui part de ( ))()()( 2_2_arg2 titiIti hautCgshautCdsechMOS ++=  jusqu’à ( ))()()( 222 tititi CgdCdsMOS +− .  
 
Quant’ à elle, la commutation en tension dans cette situation va être moins rapide que dans la 












































III.3.1.2 Amorçage du MOSFET 
Afin de comprendre l’impact de l’ajout du MOSFET du haut dans le montage, nous avons 
effectué un autre relevé de simulation (voir Figure 5). 
Durant la phase 3, nous avons la tension aux bornes du MOSFET du bas dsv  qui commute, ce 
qui implique une évolution de la tension aux bornes du MOSFET du haut :  
)()(
_
tvVtv dsbushautds −= . 
Cette variation de tension implique une charge des capacités parasites du MOSFET du haut. Nous 
avons ainsi : 
)()()( 32_32_arg32 tttitttiIttti hautCgshautCdsechMOS <≤+<≤+=<≤ . 
)()()(
___
tvtvtv hautgdhautgshautds −=  
Cette évolution du courant dans la capacité gsC  conduit à une évolution de la tension à ces bornes qui 
passe de OFFcmdehautgs Vtv _2_ )( =  à une tension supérieure OFFcmdehautgs Vtv _3_ )( > .  

















Une fois la commutation en tension du MOSFET du bas effectuée (fin de la phase 3), la 
tension )( 41_ tttv hautgs <≤  qui est supérieure à OFFcmdeV _  peut commencer à décroître pour retrouver 
l’équilibre à : OFFcmdehautgs Vtv _4_ )( = . 
 
D’autre part, durant la phase 3, nous pouvons avons vu dans la situation précédente que le 
courant dans le canal du MOSFET du bas poti  qui a atteint le courant de charge echI arg  à l’instant 1t  
continue à croître avec : 
)()()()( 32323232 tttitttitttittti CgdCdsMOSpot <≤−<≤−<≤=<≤  
Dans la situation précédente nous avions : 
echMOS Ittti arg32 )( =<≤  
Or, dans la situation actuelle, nous avons : 
)()()( 32_32_arg32 tttitttiIttti hautCgshautCdsechMOS <≤+<≤+=<≤  
Le courant dans le canal du MOSFET du bas atteint donc à l’instant 2t  une valeur plus 
importante dans cette situation par rapport à la situation précédente.  
 
Quant’ à elle, la commutation en tension dans la situation actuelle va être plus rapide que dans 














































Figure 5 - Résultats de simulation à l’amorçage du MOSFET de puissance. Impacts de l’ajout du 
MOSFET du haut dans le montage. 
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III.3.2 Ajout du modèle de la Diode du Bas 
III.3.2.1 Blocage du MOSFET 
Dans cette phase 2, nous avons le courant dans le canal du MOSFET du bas qui peut s’écrire : 
)()()()()( 2121212121 tttitttitttitttittti CtCgdCdsMOSpot ≤≤−≤≤−≤≤−≤≤=≤≤  
Et nous avons vu que :  
)()()( 21_21_arg21 tttitttiIttti hautCgshautCdsechMOS ≤≤+≤≤+=≤≤  
Dans notre cas, nous avons la capacité de la diode tC  qui est assez importante, ce qui conduit 
lors de la charge de celle-ci à un courant absorbé suffisamment grand pour amener le courant poti  à 












































Nous avons une commutation en tension plus lente dans cette situation comparée à la situation 
précédente. 
 
Le courant dans le canal du MOSFET du bas s’annule donc à l’instant 2t . Cela permet lors de 
la commutation en courant, dans la phase 3, de commuter instantanément un courant qui part de ( ))()()( 2_2_arg2 titiIti hautCgshautCdsechMOS ++=  jusqu’à ( ))()()()( 2222 titititi CtCgdCdsMOS −+−  qui 
vaut zéro dans notre cas. 
III.3.2.2 Amorçage du MOSFET 
Lors de l’amorçage du MOSFET du bas, la capacité parasite de la diode du bas va se 
décharger durant la commutation en tension du MOSFET du bas (dans la phase 3). Ce qui aura pour 
effet de ralentir cette commutation en tension du MOSFET du bas. Les équations seront juste 
modifiées durant cette phase par un ajout de cette capacité (pas détaillés ici). 
Annexe IV :  Mise en équation de l’influence de l’inductance de boucle 
de puissance sur les commutations du MOSFET de puissance 
IV.1 Lors du blocage du MOSFET de puissance 
Nous allons donc faire l’hypothèse que cette vitesse de commutation en tension ne change 
quasiment pas durant la phase 3 de commutation en courant. Même si nous savons que cela est 
approximatif puisque la vitesse de commutation diminue considérablement en fonction de l’inductance 
de boucle de puissance et nous avons une oscillation du second ordre entre la capacité dsC  et boucleL . 
Il s’agit donc d’une vitesse de commutation en tension estimée au début de la phase 3. Nous pouvons 
donc écrire l’équation approchée de la vitesse en commutation de la tension durant la phase 3 (valable 




















































De plus, nous avons fait l’hypothèse que la tension de grille )( 32 tttvgs ≤≤ est égale à la 
tension de grille à l’instant 2t , soit : 2
2
arg
232 )()( gsTHechgsgs vgfs
I
tvtttv +==≤≤ . Et que 
echpot Iti arg2 )( = . 















































































































Nous voyons ainsi apparaître que la vitesse de commutation en courant dépend du temps. La 
vitesse maximale de commutation étant obtenue à l’instant 3t (fin de cette phase), ce qui correspond à 
un courant  quasi-nul : 0)( 3 ≈tiMOS  (courant de fuite du MOSFET). 









































Ainsi, nous pouvons calculer la vitesse de commutation maximale en courant lors de l’ouverture du 





























































































Sur cette expression nous observons donc que la surtension au blocage du MOSFET varie par 




Remarque : pour une valeur de résistance de grille qui tend vers zéro, le courant )( 21 tttipot ≤≤  
devient égal ou inférieur au courant )( 21_ ttti basRgOFF ≤≤ , nous allons avoir tout le courant commuté 










Comme précédemment, nous allons donc faire l’hypothèse que cette vitesse de commutation 
en tension ne change pas durant la phase 3 de commutation en courant. Même si nous savons que cela 
est approximatif puisque la vitesse de commutation diminue considérablement en fonction de 
l’inductance de boucle de puissance (oscillation second ordre entre la capacité dsC  et boucleL ).  






tttv +≤≤×=≤≤ )()( 32arg32  




















Nous voyons ainsi apparaître que la vitesse de commutation en courant dépend du temps. La vitesse 
maximale de commutation étant obtenue à l’instant 3t (fin de cette phase), ce qui correspond à un 
courant  quasi-nul : 0)( 3 ≈tiMOS  (courant de fuite du MOSFET). 
Nous pouvant exprimer l’expression du temps )( 23 tt −  : 
dsboucle CLtt ××=− 2)( 23  
Ainsi, nous pouvons calculer la vitesse de commutation maximale en courant lors de l’ouverture du 

























Cette nouvelle limite de vitesse de commutation maximale en courant lors de l’ouverture du 
MOSFET correspond à une limite théorique que nous ne pouvons pas attendre en pratique puisque la 
résistance de grille a été considérée comme tendant vers zéro. 
IV.2 Lors de l’amorçage du MOSFET de puissance 
Lorsque la résistance de grille tend vers zéro et que l’inductance de boucle de puissance est 
importante, la vitesse de commutation en courant est quasiment uniquement liée à la valeur de cette 
inductance. La vitesse de commutation en courant atteint ainsi une limite physique uniquement lié au 


















Pour le reste des points, nous retrouvons une vitesse de commutation qui est à la fois liée à la 
résistance de grille et à l’inductance de boucle de puissance. La démonstration est similaire à celle que 
nous avions réalisée pour l’ouverture du MOSFET. Il s’agit de partir d’une modélisation quadratique 
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nous ferais sous attendre à une évolution linéaire du courant. Sans détailler les hypothèses et 












































Ainsi, nous pouvons calculer la vitesse de commutation maximale en courant lors de la 


















































Nous constatons que pour des valeurs de résistances de grille à l’amorçage importantes, la 
vitesse de commutation en courant est entièrement liée au MOSFET et à sa commande et le circuit 
externe influe très peu sur les formes d’ondes à l’amorçage.  
En effet, lorsque l’inductance de boucle est faible (ou la résistance de grille est importante), la 









L MOSboucle . 
Ainsi tout le courant du MOSFET : MOSi  correspond uniquement à l’ouverture du canal. Nous 
pouvons donc dire que : 
( )212112121 )()()( gsTHgspotMOS vtttvgfstttittti −≤≤×=≤≤=≤≤ . Ainsi lorsque 
l’inductance de boucle est faible (ou la résistance de grille est importante) la vitesse de commutation 
en courant à l’amorçage et uniquement liée au circuit de commande ( )gsbasgON CR ×_ . 
 
Annexe V : Définition théorique de l’inductance de boucle au niveau d’un 
bus-barre 
La Figure 6 présente un schéma de principe des inductances d’un bus-barre. 
 
 
Figure 6 - Schéma de principe des inductances d’un bus-barre. 
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diLv 2221122 ×+×=  (A- 2) 
 
Nous nous intéressons à l’inductance de la boucle vue par le bras de commutation, c’est-à-
dire, l’inductance équivalente lorsque le point + et le point - sont reliés (court-circuités). D’après les 
lois de Kirchhoff, nous pouvons donc écrire : 
21 vvv −−=  (A- 3) 
21 iii −=−=  (A- 4) 
 
Soit :  
( )
dt
diLLLv ××++= 122211 2  (A- 5) 
 
L’inductance équivalente vaut ainsi : 
( )122211 2 LLLLéquivalent ×++=                 Avec : 012 <L . (A- 6) 
 
Nous voyons ainsi apparaître les 2 éléments sur lequel nous allons travailler par simulations : 
d’un part, nous devons minimiser les inductances propre des matériaux ( 11L et 22L ). Et d’autre part, 
nous devons augmenter les inductances mutuelles ( 12L ) (nous parlons souvent d’une augmentation de 
l’effet Mutuel). 
Annexe VI : Les appareils de mesures nécessaires pour la 
caractérisation dynamique de modules de puissance MOSFET-SiC 
VI.1 La mesure de courant  
VI.1.1 Le transformateur de courant (TC, ou TI) 
Le Tableau 1 présente les caractéristiques du transformateur de courant. 
Tableau 1 - Le transformateur de courant : 
Principe Tore ferromagnétique parcouru par un champ magnétique image du courant à mesurer. 
Equivaut à un transformateur en court-circuit. 
Type de mesure AC / impulsions 
Avantages Conversion d’intensité. 
Isolation galvanique. 
Pas d’électronique, simple, robuste. 
Seul capteur à bénéficier d’une normalisation internationale (CEI185 et CEI186). 
Inconvénients Distance entre source et mesure limitée. 
Danger en cas de rupture du secondaire du TC. 
Mesure AC / Impulsions. 
Contraintes géométriques imposées par le TC. 
Bande passante limitée pour les forts calibres en courant. 
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Pour notre application et nos besoins de mesure précise du courant commuté ramenée sur un 
oscilloscope, le type de transformateur de courant le plus adapté est le tore Pearson [26]. 
La gamme des produits propose une plage de courant allant de 2,5Arms (modèle 2877) à 
2500Arms (modèle 2093). La bande passante évolue beaucoup suivant le calibre en courant de 
l’appareil, pour le calibre 2,5Arms, elle va de 300Hz à 200MHz (prise pour une chute de 3dB du 
signal). Alors que pour le calibre 2500Arms, elle va de 0,15Hz à 0,2MHz. 
Pour  notre application, le choix d’un tore adapté a été effectué par la méthode proposé par 
Kolher et al. [27], nous avons constaté qu’il était impossible de trouver un tore répondant à tous les 
critères. Le tore Pearson modèle 5046 [26] permet d’effectuer en partie la mesure, sans respect de la 
bande passante requise (voir Tableau 2). 
Cette solution pose deux problèmes majeurs : une bande passante trop faible et une géométrie 
pas adaptée à sa mise en œuvre dans un bus-barre faible inductance de boucle. 
Remarque : pour ces essais sur pack IGBT en Silicium, ALSTOM utilise en général le tore 
Pearson modèle 101 [26] (voir Tableau 3). 
 
Tableau 2 - Caractéristiques du tore Pearson modèle 5046 [26] : 
Calibre en courant 100 Arms max 
Pic maximum de courant 25000 A max 
Sensibilité 0,01 V/A ±0,5% 
Sortie 50 Ω 
Temps de montée utilisable 20 ns 
Fréquence de coupure basse pour -3dB 0,5 Hz (environ) 




Tableau 3 - Caractéristiques du tore Pearson modèle 101 [26] : 
Calibre en courant 200 Arms max 
Pic maximum de courant 50000 A max 
Sensibilité 10 mV/A +1/-0% 
Sortie 50 Ω 
Temps de montée utilisable 100 ns 
Fréquence de coupure basse pour -3dB 0,25 Hz (environ) 





VI.1.2 Le capteur à effet Hall 
Le Tableau 4 présente les caractéristiques du capteur à effet Hall. 
Tableau 4 - Le capteur à effet Hall : 
Principe Circuit magnétique traversé par champ magnétique produit par le courant à mesurer. 
Cellule Hall (semi-conducteur) disposé dans l’entrefer du circuit magnétique donne une 
image en tension du courant mesuré grâce à un générateur de courant. 
3 catégories : boucle ouverte, boucle fermée, boucle ETA. 
Type de mesure DC / AC / impulsions. 
Avantages Mesures toutes composantes AC / DC / AC+DC (tension image du champ magnétique). 
Réponse instantanée (grande précision, faible déphasage). 
Conversion d’intensité. 
Isolation galvanique. 
Inconvénients Prix élevé (ajout de l’unité de traitement). 
Contraintes géométriques imposées par le capteur (même si certaines pinces 
ampèremétrique sont ouvrantes). 
Bande passante limitée (voir produit sélectionné pour l’application). 
Difficulté à mesurer les faibles courants. 
 
Pour notre application et nos besoins de mesure précise du courant commuté ramenée sur un 
oscilloscope, le type de capteur à effet Hall le plus adapté est la pince ampèremétrique ou pince à effet 
Hall [28]. 
La gamme des produits propose une large gamme en courant, allant jusqu’aux forts courants. 
Mais la bande passante chute considérablement avec le calibre en courant. Ce qui proscrit totalement 
ce type de capteur pour des mesures de commutation en courant. Malgré cela, nous avons choisi de 
sélectionner une pince ampèremétrique de référence LEM PR 200 [28] afin d’en observer les 
caractéristiques (voir Tableau 5). 
Tableau 5 - Caractéristiques de la pince ampèremétrique LEM PR 200 [28] : 
Calibre en courant 20 A à 200 A ACrms ou DC 
Sensibilité ±10 mV/A (20 A) 
±100 mV/A (200 A) 
Résolution ±10 mA (20 A) 
±100 mA (200 A) 
Temps de montée utilisable 100ns 
Bande passante (petit signal) DC à 10 kHz (-1dB) 
Géométrie 
 
VI.1.3 Le capteur à bobine de Rogowski 
Les capteurs de courant de type transformateur de courant ou capteur à Hall utilise des 
matériaux magnétiques pour effectuer la mesure. Or, ces matériaux conduisent à des difficultés tel 
que : les phénomènes de rémanence, d’hystérésis, de non-linéarité, de pertes … L’idée est donc de 
réaliser un capteur de courant sans circuit magnétique. Il existe plusieurs variantes de conceptions : 
l’utilisation d’éléments de détection de champ à forte sensibilité (AMR, GMR, etc.), les bobines de 
Rogowski et les bobines de Rogowski planaires (PRIME de LEM ou autres) [29]. Nous allons ici nous 
concentrer uniquement sur les bobines de Rogowski les plus adaptés à nos besoins (voir Tableau 6). 
ANNEXES 
239 
Tableau 6 - Le capteur à bobine de Rogowski : 
Principe Conducteur constitué de spires bobinées autour d’un cylindre flexible non 
ferromagnétique (résine). 
Image du courant mesuré sous forme de tension déphasé de +90°. 
Fonctionne selon les principes du théorème d’Ampère. 
Type de mesure AC / impulsions. 
Avantages Mesures de forts courants. 
Flexible souple s’adaptant à tout conducteur. 
Conversion d’intensité. 
Isolation galvanique. 
Absence d’effet de saturation, très léger (pas de circuit magnétique). 
Très bonne sensibilité. 
Inconvénients Mesure AC / Impulsions. 
Plus le rayon moyen du tore augmente, plus la bande passante diminue. 
Traitement électronique. 
Sensible aux champs externes (perturbations). 
Pour notre application, les types de tore de Rogowski sélectionnés sont les modèles « CWT 
ULTRA Mini » de la société PEM [30]. En effet, ce sont des appareils proposant la meilleure bande 
passante et précision, pour une large gamme en courant allant de 30Apeak à 1200Apeak. Ces tores ont 
une circonférence de 80mm pour un diamètre de 1,7mm et sont prévus pour une isolation de 1,2kV, ce 
qui correspond à nos besoins (voir Tableau 8). 
Pour notre application, nous avons sélectionné en fonction du besoin en calibre en courant, la 
référence CWT3 ULTRA Mini [30] (voir Tableau 7). L’idée étant de choisir un calibre en courant 
permettant de visualiser le sur-courant lors de l’amorçage, tout en gardant un calibre le plus faible 
possible pour garder une bonne sensibilité de l’appareil. 
Tableau 7 - Caractéristiques du tore de Rogowski CWT3 ULTRA Mini [30]: 
Calibre en courant 600 A peak 
Sensibilité 10 mV/A 
Fréquence de coupure basse pour -3dB 6,2 Hz 
Fréquence de coupure haute pour -3dB 20 MHz 
Pic de di/dt 20 kA/µs 




Tableau 8 - Tableau proposé par le constructeur présentant les caractéristiques des tores de Rogowski 
CWTx ULTRA Mini [30]: 
 
Remarque : Pour effectuer des mesures de courant sur des Bondings à l’intérieur d’un pack, 
nous allons privilégier ces tores de Rogowski ULTRA Mini pour leur compacité. Mais dans la 
littérature nous allons trouver des études visant à réaliser des tores de courant permettant d’effectuer 
des mesures précisent dans un encombrement minimal. Par exemple, en 2012, Hirai et al. ont proposé 
un « Film Current Sensor » permettant de réaliser des mesures de courant sur des Bondings de pack en 
garantissant une bonne Bande Passante de 110MHz et une bonne compacité puisque le concept 
comportent deux boucles de 1,5 mm2 chacune [31]. 
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VI.1.4 Le Shunt de mesure 
Le Tableau 9 présente les caractéristiques du Shunt de mesure. 
Tableau 9 - Le shunt de mesure : 
Principe Conducteur de faible résistance (très précise, matériau de type manganèse, faible 
variation en température), placé de manière intrusive, mesure de tension à ses bornes. 
Type de mesure DC / AC / impulsions. 
Avantages Très simple. 
Très bonne bande passante (structure coaxiale, disque résistif, ou bande). 
Mesures toutes composantes AC / DC / AC+DC. 
Large gamme en courant (lié uniquement à la thermique puisque résistif) 
Faible inductance parasite (structure coaxiale « aselfique ») 
Inconvénients Pas d’isolement galvanique entre le circuit et l’appareil de mesure (référencement des 
appareils de mesure …). 
Installation fixe, système intrusif (dégrade notamment l’inductance du circuit). 
Limité thermiquement (résistance). 
 
Pour notre application, nous avons choisi d’utiliser un Shunt en structure coaxiale de la société 
T&M Research Products [32]. En effet, ces produits présentent une très bonne bande passante allant 
du continu jusqu’à 1,2GHz pour le meilleur produit. 
Pour notre application, le choix d’un Shunt s’effectue en tenant compte de plusieurs 
paramètres. Au-delà de la bande passante, nous devons choisir une valeur de résistance suffisamment 
réduite afin d’éviter un problème thermique et/ou une chute de la tension importante qui fausserait la 
mesure de la tension VDS. Nous devons aussi tenir compte de la géométrie du Shunt puisque nous 
allons l’insérer sur le Bus-barre de notre montage. La forme de notre Bus-barre va devoir s’adapter à 
l’appareil choisie, en essayant de dégrader le moins possible l’inductance de boucle de notre circuit 
(appareil intrusif). Malgré tout, la géométrie du shunt semble bien se prêter à la mise en place dans un 
Bus-barre et bien qu’il ne permette pas de garantir l’isolement galvanique, un référencement à la 
masse, nous permettra d’effectuer nos mesures. 
La référence que nous avons retenue est le T&M Research Products modèle 1M-2 (voir 
Tableau 10). Mais il est important de noter que de nombreuses géométries existes et sont proposés par 
ce fournisseur. Il est aussi possible de développer un Shunt spécifique pour notre application avec 
cette société. 
Tableau 10 - Caractéristiques du Shunt T&M Research Products modèle 1M-2 [32] : 
Résistance 10 mΩ 
Bande passante DC à 200 MHz 
Temps de montée maximal 2 ns 
Energie maximale 125 J 
Puissance (en continue) 20W (modèle simple) 
75W (modèle à ailettes et ventilé) 
Géométrie 
 
VI.1.5 Conclusion sur le choix du capteur de courant pour notre montage 
Après avoir répertorié l’ensemble des moyens permettant d’effectuer la mesure du courant 
commuté par nos semi-conducteurs SiC. Nous avons retenu la mesure par Shunt. En effet, ce moyen 
de mesure offre une très bonne bande passante, le calibre est adapté à nos besoins. En revanche, la 
géométrie de notre Bus-barre va devoir s’adapter à la forme géométrique de l’appareil choisie, en 
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essayant de dégrader le moins possible l’inductance de boucle de notre circuit (appareil intrusif). 
Malgré tout, la géométrie de l’appareil semble se bien se prêter à sa mise en place dans un Bus-barre. 
De plus, cette solution par Shunt ne permet pas de garantir l’isolement galvanique, mais avec un 
référencement du shunt à la masse, nous allons pouvoir effectuer nos mesures.  
Nous allons détailler certains critères clés permettant d’effectuer le choix du Shunt. 
VI.1.6 Critères clés permettant d’effectuer le choix d’un Shunt 
VI.1.6.1 La bande passante de l’appareil 
Le choix du Shunt permet de garantir une bonne bande passante dans la mesure du courant. En 
effet, si nous souhaitons observer des commutations en courant avec des temps d’évolution de l’ordre 
de la dizaine de nanosecondes, noté tr. Et que nous nous appuyons sur les formules proposées par 
Tektronix dans sa note applicative [33], nous devons avoir un temps d’évolution (montée ou descente) 
maximal de l’appareil de mesure (oscilloscope + sonde), noté tm, très faible par rapport à l’évolution 
maximale de la mesure. Pour une précision raisonnable (de l’ordre de 2% à 5% d’erreur), nous devons 
avoir : 
  /		 (A- 7) 
Avec :  
-   
 3	à	5 ; pour 2% à 5% d’erreur,  
-  : temps d’évolution maximal de l’appareil de mesure, 
-  : temps d’évolution réel du signal. 
Dans notre cas, si nous prenons pour hypothèse que le temps maximal de la commutation est 
de :   . Nous devons bénéficier d’un appareil de mesure avec :   , pour une erreur de 
l’ordre de 2%. Or, si nous nous intéressons au Shunt, sur le Tableau 10 nous voyons que le Shunt 
choisi répond tout juste à cette contrainte avec :   2. 
Remarque : pour certains appareils de mesure le temps de montée maximal n’est pas spécifié, 
dans ce cas, nous pouvons approximer la valeur du temps de montée à partir de la bande passante 
(fréquence de coupure haute) à partir de l’équation suivante [33]: 
  ln	9	2  !"	#$	 

0,35
!"	#$ (A- 8) 
Avec :  
-  !"	#$ : fréquence de coupure haute de l’appareil. 
 
Pour le Shunt choisi, nous retrouvons à partir de la fréquence de coupure haute de l’appareil 
(!"	#$  200'()) un temps d’évolution maximal de l’appareil :  
 1,75. Ce qui correspond à la 
valeur de 2ns donnée par le constructeur. 
VI.1.6.2 Les contraintes thermiques sur le Shunt 
Nous devons vérifier que le niveau et le temps d’application du courant dans le Shunt ne pose 
pas de dégradations thermiques. Pour cela, nous nous appuyons sur l’énergie maximale fournie par le 
constructeur (dans notre choix, Emax=125J), puisque notre fonctionnement reste temporaire lorsque 
nous utilisons la commande dite « double-pulse ». 
Remarque : dans un fonctionnement continu (onduleur ou autres), nous nous serions basés sur 
la puissance limite exigée par le constructeur (en continu) afin de vérifier que nous respectons bien les 
contraintes thermiques.  
Ici, nous devons donc calculer l’énergie maximale vue par le Shunt en fin de séquence 
« double-pulse ». Mais aussi l’énergie maximale vue par le Shunt lors d’un court-circuit du bras afin 
de ne pas le détériorer.  
Rappel de l’équation de l’énergie dans une résistance (le Shunt) : 
,  -./012. 4 567
28
29
 (A- 9) 
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Avec :  
-  -./012 : la valeur de la résistance du Shunt, 
- 5	 : le courant instantané traversant le Shunt pendant un intervalle de temps :	; 	6. 
Fixons pour hypothèse, la forme d’onde du courant traversant le Shunt présentée Figure 7. 
 
 
Figure 7 - Hypothèse sur la forme d’onde du courant dans le Shunt lors d’un fonctionnement « double-
pulse ». 
   D’après cette forme d’onde, l’énergie traversant le Shunt en fin de séquence peut 
simplement s’écrire :  
,  -./012. <"=02é6 . ?=1:2 @ =16A (A- 10) 
Avec :  
-  <"=02é : la valeur du courant que nous souhaitons commuté, 
- =1: : le temps permettant d’atteindre le niveau de courant souhaité, pouvant 
s’exprimer par : 
 =1:  BCDEFGHIJKL . <"=02é (A- 11) 
- =16 : le temps entre l’amorçage et le deuxième blocage du composant (choisi par 
l’utilisateur). 
Il faut donc que cette énergie calculée soit plus faible que la valeur maximale fixée pour cet 
appareil.  
Exemple : 
Hypothèses : -./012  10MΩ ; <"=02é  200O ; P"/QRS  1M( ; TU0.  600T	; =16 10μ. 
Soit :   , 
 71MX	 Y Z,[\]_ ./012 
 125X_ 
Pour notre application, ce shunt semble bien adapté. En revanche, si nous avons une phase de 
défaut, avec un court-circuit du bras de commutation, nous allons avoir la totalité de l’énergie dans le 
condensateur du bus DC qui va se décharger dans la résistance du Shunt et dans les résistances 
présentent dans la boucle (« RdsON » éventuelles ou autres). Le pire cas étant lorsque la totalité de 
l’énergie des condensateurs se décharge dans le Shunt (l’alimentation étant considérée suffisamment 
lente et limitée en courant ce qui ne permet pas de recharger la tension du bus DC durant cette phase). 
Nous pouvons ainsi simplement écrire l’équation suivante : 
 `,"  :6 . a. TU0.6 b Y ,[\]	_./012 (A- 12) 
Dans notre application, cette contrainte ne peut pas être respectée au vue des condensateurs 
que nous souhaitons mettre en œuvre. Mais un Shunt proposant une énergie maximale plus importante 
nous aurait posé des problèmes de géométries et d’assemblages mécaniques. De plus, lors de ces 
phases de défaut, même si le Shunt est préservé, l’entrée de l’oscilloscope qui y est associé risque de 
casser. En effet, les courants de court-circuit étant très important, ils conduisent à des dépassements de 
la tension d’entrée maximale permise par les oscilloscopes. 
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VI.1.6.3 La chute de tension amenée par le Shunt 
Le choix d’une valeur de résistance sur le Shunt doit être effectué en tenant compte de 
plusieurs contraintes. En effet, la valeur de la résistance doit être suffisante pour garantir une précision 
dans la mesure. Mais pas trop importante non plus, d’un part, pour des raisons de thermiques (voir 
partie VI.1.6.2). D’autre part, sur notre montage, la chute de tension amenée par le Shunt réduit la 
tension appliquée aux bras de commutation, il faut donc que cette tension reste négligeable devant la 
tension du bus DC. 
De plus, le Shunt ne permettant pas de bénéficier d’isolement galvanique, il sera placé et 
référencé par rapport à la masse du montage. Or, lors de la mesure de la tension aux bornes du semi-
conducteur avec une sonde passive, celle-ci sera référencé par rapport à cette masse. Cette mesure de 
tension aux bornes du semi-conducteur comprendra dans cette configuration la chute de tension du 
Shunt, il faut donc qu’elle soit négligeable devant la valeur à mesurer.  
VI.2 La mesure de la tension 
VI.2.1 Les sondes passives 
La sonde de tension passive sélectionnée est une sonde de la société Tektronix [34] modèle 
P5100 [35] dont les caractéristiques sont présentées dans le Tableau 11. 


















(DC + Pic 
AC) 
1000 V CAT 
III 
x100 250 MHz 1,75 ns 10 MΩ 2,75 pF 7 à 30 pF 
 
Le Tableau 12 présente les caractéristiques de la sonde passive du type Tek 6139A [34]. 
Tableau 12 - Caractéristiques de la sonde de tension passive Tek P6139A [34] : 
Tension maximale 







Capacité compatible (sur 
l’entrée de l’oscilloscope) 
300 V CAT III x10 500 MHz 10 MΩ 8 pF 8 à 18 pF 
VI.2.2 Les sondes actives 
Il existe plusieurs constructeurs de sonde de tension active comme par exemple la société 
Tektronix [34] ou la société Teseq Schaffner [36]. Pour notre besoin, nous avons identifié une sonde 
de tension active de la société Tektronix modèle P5205 [34] dont les caractéristiques sont présentées 
dans le Tableau 13. 
Tableau 13 - Caractéristiques de la sonde de tension active Tek P5205 [34] : 
Tension différentielle 
maximale 
(VDC ou RMS) 
Atténuation Bande passante Résistance d’entrée Capacité d’entrée 
1300 V pic 
1000 V CAT II x50 / x500 100 MHz 4 MΩ 7 pF 
VI.2.3 Conclusion sur le choix de la sonde de tension pour notre montage 
Pour notre montage, nous allons privilégier l’utilisation de sonde de tension passive (Tek 
P5100, voir détail dans la partie VI.2.1). En effet, cette sonde de tension est adaptée en termes de 
niveau de tension à mesurer (atténuation et calibre en tension). De plus, elle présente une bande 
ANNEXES 
244 
passante élevée qui correspond à nos besoins. D’autre part, cette sonde passive est compatible avec les 
oscilloscopes dont nous disposons. 
VI.3 Interaction entre la sonde de tension et l’entrée de l’oscilloscope 
Le but de cette partie est d’expliquer l’interaction entre la sonde et l’entrée de l’oscilloscope 
afin de bien choisir des appareils compatibles. De plus, nous allons voir pourquoi effectuer un réglage 
de la capacité d’entrée de la sonde de tension (compensation Basse Fréquence). Nous allons effectuer 
une modélisation simplifiée de la sonde de tension reliée à une entrée de l’oscilloscope (voir Figure 8). 
 
 
Figure 8 - Modélisation simplifiée de la sonde de tension atténuatrice reliée à l’oscilloscope. 
 
Le câble peut introduire des phénomènes de résonances amenés par les inductances parasites 
(lié à la longueur du câble du fils de masse), mais nous allons négliger ces phénomènes en considérant 
un montage de la sonde effectué de manière optimale. Sur ce schéma simplifié, considérons une 
capacité notée « Céquivalent » égale à (Ccâble+Ccorps+Co). L’association de la sonde et de l’oscilloscope 
forme un pont diviseur RC avec pour fonction de transfert dans le domaine de Laplace H(p) : 
(c	  de$  1 @ c. f:1 @ c. f6 (A- 13) 
Avec :  
-  de$ : le gain à basse fréquence pouvant s’écrire : de$  -=/-= @ -2	  
- f: : la constante de temps pouvant s’écrire : f:  -=. aég0hiQjS12 
- f6 : la constante de temps pouvant s’écrire : f6  -2 . a2 
- c : la variable de Laplace. 
Afin d’avoir une même atténuation de toutes les fréquences il faut que f: soit égale à f6, c’est-
à-dire que : 
-2 . a2  -=. aég0hiQjS12 (A- 14) 
Avec : aég0hiQjS12  a"âUjS @ a"=l. @ a=. 
 
Cette condition d’égalité sera atteinte en jouant sur la capacité variable présente dans le corps 
de la sonde (a"=l.). La compensation basse fréquence étant effectuée en reliant la sonde de tension à 
un générateur de signal créneau présent sur l’oscilloscope. Ainsi la sonde est dite sous-compensée 
lorsque (-2 . a2 Y -=. aég0hiQjS12	 et est dite surcompensée lorsque (-2 . a2 m -=. aég0hiQjS12	. 
Voici un exemple d’une association de sonde de tension passive Tek P5100 avec un 
oscilloscope Tek TDS5054B [34]. Les paramètres sont : -2  10'Ω ; a2  2,75cn ; a"=l. 
7cn ;  30cn ; a=  18cn ; -=  1'Ω. Sur cet exemple, la capacité amenée par le câble sera 
volontairement négligé, alors qu’en pratique elle sera compensée par le réglage sur signal carré 
(générateur créneau de l’oscilloscope). Nous obtenons ainsi une capacité du corps de la sonde qui 
devra être réglé à : a"=l.  9,5cn, ce qui entre bien dans la plage de réglage prévu par cette sonde. 
Cette sonde de tension est bien compatible avec l’oscilloscope choisie. 
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Remarque : il est important de noter que la compensation Basse Fréquence constitue qu’un des 
réglages à effectuer sur la sonde de tension. En effet, ce type de sonde de tension propose d’autres 
réglages afin de garantir une bonne mesure. A savoir, la compensation Haute Fréquence, le réglage du 
gain (précision en continu) et le réglage Haute Fréquence (pour plus de détail, voir [35]). 
Annexe VII : Mise en place de la commande analogique du banc d’essai 
« méthode d’opposition » sur le logiciel de simulation PSIM® et premiers 
constats sur les limites du montage 
VII.1  Mise en place du modulateur 
Pour mettre en place la commande MLI, nous allons utiliser une commande par comparaison 
entre une porteuse et une modulante (voir Figure 9). Une fois la fonction MLI définie, nous pouvons 
ajouter des temps morts en sortie du signal qui sera envoyé aux interrupteurs. Cette sécurité permet de 
s’assurer que les deux interrupteurs d’un même bras de commutation ne soient pas fermés 
simultanément et évite le court-circuit du bus continu. 
 
Figure 9 - Formes d’ondes expliquant le principe d’une commande MLI par comparaison d’un signal 
modulant avec une porteuse triangulaire. 
VII.2 Mise en place de la boucle de régulation 
Le bras esclave va être piloté afin de réguler le courant traversant l’inductance d’opposition. 
Le but de cette régulation étant d’imposer une tension aux bornes de l’inductance d’opposition afin 
d’avoir un courant de forme sinusoïdale et déphasée d’un angle choisi par rapport à la tension de 
modulation. Pour cela, un régulateur de courant de type Proportionnel Intégral (PI) va être utilisé (voir 
Figure 10 et Figure 11). En effet, le régulateur PI permet d’assurer une bonne précision grâce au terme 
intégral et une bonne stabilité grâce au terme proportionnel. 
α2.Tdec
Tdec






Figure 10 - Schéma expliquant le principe de la régulation de courant PI. 
 
Figure 11 - Diagramme de Fresnel présentant les différentes variables mis en jeu dans notre montage (à la 
fréquence du signal modulant). 
Voici l’équation qui nous a permis de représenter le diagramme de Fresnel précédent : 
oppoppfmaîtrefesclave iLjVV ...__ ω+=  (A- 15) 
 
La Figure 12 présente le schéma bloc de principe de la boucle de régulation de courant en 
instantanée  (domaine de Laplace avec « p » la variable de Laplace).  
 
Figure 12 - Schéma bloc de principe de la boucle de régulation de courant en instantanée avec la 
compensation. 
Avant de régler notre régulateur, nous voyons sur ce schéma bloc apparaître une perturbation. 
Elle correspond à la variation de la tension du bras maître maîtreV  qui évolue à la fréquence de la 
modulante (basse fréquence), c'est-à-dire plutôt lentement par rapport à la dynamique de la boucle de 
courant. Cette perturbation peut être compensée en utilisant le signal modulant du bras maître 









 (A- 16) 
Une autre perturbation, qui n’apparaît pas sur le schéma bloc, est une erreur constante 
introduite par les temps morts et qui se traduit par une chute de tension supplémentaires dans le circuit 
électrique d’opposition. Nous avons estimé dans un premier temps que cette erreur statique peut être 
compensée par la partie intégrale du correcteur. La Figure 13 présente le schéma bloc équivalent de la 




Figure 13 - Schéma bloc de principe de la boucle de régulation de courant en instantanée une fois la 
compensation effectuée. 
 
A partir de ce schéma bloc, nous allons régler les paramètres de notre régulateur PI donc la 








.1)( +×=  (A- 17) 
Le diagramme de Bode permettant d’expliquer le choix des paramètres du correcteur est 
présenté sur la Figure 14. 
 
Figure 14 - Diagramme de Bode permettant d’expliquer le choix des paramètres du correcteur PI. 
Nous nous fixons une bande passante : ωqrs  2. π. uvwx 	 et une marge de phase de 60°. Ce 



























Ensuite, nous avons un gain unitaire à la pulsation de la bande passante ωqrs , nous trouvons 
ainsi :  






=                      Avec : busVk =  (A- 20) 
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Exemples d’applications numériques : 






























Remarque : mise en place d’une boucle « anti-windup » : 
En plus, de la simple régulation par correcteur PI, nous allons mettre en place une boucle dite « anti-
windup » afin de contrôler le calcul intégral de notre correcteur. Cette boucle permet donc de prendre 
en compte l’éventualité de signaux saturés et ainsi d’arrêter l’intégration lors de ces saturations. Cette 
fonction permettant de rendre notre commande plus robuste. 
VII.3 Premiers constats sur les limites du montage 
VII.3.1 Limite de la plage de variations du déphasage 
Nous constatons sur les simulations PSIM® que la plage de fonctionnement du déphasage se 
voit réduire par les temps morts. Le courant dans l’inductance d’opposition ne suit pas la sinusoïde de 
référence (voir exemple proposé sur la Figure 15). 
 
Figure 15 - Formes d’ondes obtenues sous PSIM® du courant dans l’inductance d’opposition et sa 
consigne lorsque le déphasage est nul, fd=2,5kHz et le temps mort valant 10µs. 
La Figure 16 montre un schéma de principe présentant les chutes de tension amenées par la 
mise en place de temps mort. 
 




L’équation qui exprime la chute de tension amenée par les temps morts pour une MLI 
régulière peut s’écrire sous la forme suivante : 
( ))( oppdmortbusTmort isignFTVV ×××=  (A- 21) 
Avec :  
- TmortV  : la chute de tension amenée par le temps mort, 
- busV : la tension de bus appliquée au bras de commutation, 
- mortT  : le temps mort, 
- dF  : la fréquence de découpage, 
- )( oppisign  : le signe du courant dans l’inductance d’opposition (positif ou négatif). 
Ce problème de limites de plage de fonctionnement du déphasage dû aux temps morts, peut 
tout aussi bien ne pas en être un si nous n’avons pas besoin de balayer l’ensemble des déphasages 
possibles. Une solution consiste à améliorer la commande pour compenser ces temps morts. Mais n’a 
pas été adopté dans un premier temps. 
VII.3.2 Limite de fonctionnement due aux profondeurs de modulations maximales  
Nous avons une limite de fonctionnement donnée par les profondeurs de modulations 
maximales, c’est-à-dire, les tensions maximales que peuvent générer les deux bras. Le pire cas étant 
lorsque le déphasage est de 90° comme nous pouvons le voir sur le diagramme de Fresnel présenté sur 
la Figure 17. 
 
Figure 17 - Diagramme de Fresnel présentant les différentes tensions mis en jeu sur le montage 
d’opposition lorsque le déphasage vaut 90°. 
VII.4  Notes sur le temps minimum de conduction, les temps morts, les 
butées des modulantes et les réglages liés à ces temps 
Il est parfois important de garantir un temps de conduction d’un semi-conducteur lors d’un 
fonctionnement en mode onduleur MLI. Pour cela, nous allons détailler les formules permettant de 
régler les différentes variables de la commande afin de garantir un temps de conduction minimum 
choisi, noté : "=1y_h1. 
Nous obtenons avec ce fonctionnement un temps de conduction minimum :  
"=1y_h1  zh1!yS" { =2 (A- 22) 
Sachant que nous pouvons écrire pour notre montage : 
zh1  12 . {MQ @ 1	 (A- 23) 
Le temps de conduction minimum peut aussi s’écrire :  






Exemple pour comprendre le réglage et les limites :  
Si la profondeur de modulation est fixé à : MQ  0,9. Nous avons un rapport cyclique minimum de : zh1  0,05. Mais que nous souhaitons aussi avoir un temps de conduction minimum de : "=1y_h1  10μ. 
Alors pour une fréquence de découpage de : !yS"  1|() ; le temps mort maximum pourra 
être de : =2}E~  40μ. Pour !yS"  2|() ; le temps mort maximum pourra être de : =2}E~ 15μ etc … Nous voyons ici apparaître le problème d’un temps mort trop petit. Il faudra donc une fois 
avoir atteint le temps mort min que nous souhaitons respecter (fixer notamment par les vitesses de 
commutation des semi-conducteurs) [37], soit diminuer la profondeur de modulation, soit limiter la 
fréquence de découpage, soit revoir à la baisse le temps de conduction minimum que nous avions 
choisi. 
 
Le réglage des profondeurs de modulation (ou butées de fonctionnement) : 
Nous avons vu qu’il nous a fallu nous fixer des valeurs pour les extremums du rapport 
cyclique et cela afin de garantir un temps de conduction minimum, pour une fréquence de découpage 
et un temps mort choisi. Mais cela ne suffit pas, en effet, ces butées seront appliquées sur le bras 
régulé en sortie du PI. Mais nous allons voir que le régulateur doit compenser les effets des temps 
morts et qu’il sera donc intéressant de diminuer la profondeur de modulation du bras esclave (en 
boucle ouverte) afin d’augmenter la plage de fonctionnement du bras régulé et ainsi s’assurer une 
bonne reproduction du courant de consigne. 
Nous avons une inductance entre les 2 bras, nous pouvons donc considérer que la régulation 
reproduit quasiment le même rapport cyclique sur le bras régulé, que celui fixé sur le bras en boucle 
ouverte. Or, la présence de temps mort oblige la régulation à modifier ce rapport cyclique afin de 
compenser les effets de ces temps morts. Nous pouvons ainsi écrire la nouvelle expression du rapport 
cyclique pour le bras régulé suivante : 
z:	  12 . MQ . sin. 	 @ 1	 @ 2. =2 . !yS" . 55=ll		 (A- 25) 
(L’indice 1 correspond au bras régulé et l’indice 2 au bras en boucle ouverte). 
Le pire cas se situe lorsque le déphasage entre les 2 bras est de 90°. Dans ce cas, lorsque le 
courant dans l’inductance change de signe, nous avons un extremum de rapport cyclique sur le bras en 
boucle ouverte et donc aussi sur le bras régulé. 
Ainsi si nous cherchons à fixer la profondeur de modulation du bras en boucle ouverte, en 
fonction de la fréquence maximale de découpage souhaitée et la profondeur de modulation du bras 
régulé (préalablement réglée en fonction des temps de conduction minimum etc …), nous allons 
utiliser l’expression suivante : 
MQ6 Y MQ: { 4. =2 . !yS"	 (A- 26) 
 
Exemple pour comprendre les différents réglages : 
Les vitesses de commutation et les retards de l’allumeur nous amène à choisir un temps mort 
minimum pour garantir le bon fonctionnement. Dans notre exemple, celui-ci est de 3µs. Le temps de 
conduction minimum est fixé par le type de composant et ces caractéristiques, considérons 2µs (ce qui 
est très faible pour de l’IGBT-Si mais qui ne pose pas de problème avec nos composants SiC). Nous 
souhaiterions atteindre une fréquence de découpage maximale de 20kHz (valeur souvent fixée par le 
système). Nous allons ainsi fixer les 2 profondeurs de modulation de nos bras afin de respecter 
l’ensemble de ces contraintes, tout en reproduisant le plus fidèlement la consigne en courant. Ainsi la 
profondeur de modulation du bras régulé devra être : 
MQ:_Q  1 { 2. !yS". "=1y_h1 @ =2	 (A- 27) 
Soit : MQ:_Q  0,8.  
 
Et la profondeur de modulation du bras en boucle ouverte devra être : MQ6 Y 0,56. 
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Annexe VIII : Pré-dimensionnement de la partie électrique du banc 
d’essai « méthode d’opposition » par simulations du convertisseur sous le 
logiciel PSIM® et par mise en équations 
VIII.1 Pré-dimensionnement de l’alimentation du bus continu 
Le bus continu doit être relié à une alimentation qui aura deux fonctions, d’un part elle doit 
permettre de charger les condensateurs présents sur le Bus, et d’autre part elle fournit la puissance 
nécessaire correspondant à l’ensemble des pertes de notre montage. C’est-à-dire, les pertes dans les 
semi-conducteurs des deux bras de notre montage, mais aussi les pertes dans les différents éléments 
passifs du montage : condensateurs sur le bus, inductance d’opposition … 
Dans une première approche, la tension maximale de l’alimentation doit correspondre à la 
tension maximale des packs. Pour l’instant, nous disposons de pack SiC tenant 1200V. L’alimentation 
devra donc pouvoir monter jusqu’à 1200V environ. Voire un peu plus si nous souhaitons tester 
d’autres packs dans le futur. Mais ce dimensionnement ne tenant pas compte des surtensions au 
blocage des composants qui limitent la tension de bus, nous allons partir sur une tension maximale de 
1200V pour l’alimentation ce qui est largement suffisant. 
Umax=1200V. 
La puissance maximale de l’alimentation : 
- Puissance maximale dans un pack Si IGBT EUPEC FF300R17KE3 (Tc=25°C et Tvj=150°C) 
Ppack_max = 1450W. Ce pack nous servant de gabarie pour le dimensionnement sachant que 
cette puissance évacuée correspond à un maximum que nous ne pourrons pas attendre en 
pratique. 
- Puissance maximale dans l’inductance d’opposition, si nous considérons une résistance série 
d’environ Ω= mRS 10 (cette valeur évoluera suivant l’inductance choisie). Ce qui donne : 
.1800)2/600(10.10 232
_max WIRP effopps =×=×=
−
 
- Les pertes dans les condensateurs de filtrage sont négligés car les résistances série de ces 
condensateurs reste faible et nous allons avoir plusieurs condensateurs en parallèle ce qui 
réduit la résistance série équivalente. De plus, le courant efficace dans les condensateurs est 
lui aussi faible. 
- L’inductance de lissage du courant sur l’alimentation présente des pertes négligeables. En 
effet, l’alimentation ne fournissent que la puissance nécessaire  aux pertes du montage 
(environ : WPtotal 105001800145032 =+××≈ ), sous la tension bus de 1200V, cela donne 
des courants très faible d’environ une dizaine d’ampère. Donc des pertes faibles dans 
l’inductance de lissage. 
 
L’alimentation devra donc avoir une tension réglable de 0 à 1200V environ et délivrer une 
puissance de minimum d’environ 10kW. 
 
Après avoir fait plusieurs devis chez la société Technix, pour des raisons de budgets, nous 
avons décidé de bénéficier d’une alimentation disponible dans les locaux d’ALSTOM (bât. F) et 
répondant entièrement à nos besoins. Elle peut fournir une puissance d’environ 20kW sous 1kV. 
VIII.2 Pré-dimensionnement du filtre d’entrée de l’alimentation 
(condensateurs et inductance de lissage) 
VIII.2.1 Pré-dimensionnement des condensateurs 
Le but étant de disposer d’un montage où les bras de commutation sont les plus symétriques 
possibles. C’est-à-dire, que nous allons disposer de deux Bus-barres, un pour chaque bras de 
commutation sur lequel nous allons placer un ou plusieurs condensateurs. Nous devons aussi diminuer 
au maximum l’inductance de boucle, il va donc falloir placer un condensateur principal de filtrage et 
des condensateurs de découplage au plus près du pack. 
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Pour dimensionner les condensateurs, tout d’abord, nous connaissons la tension maximale qui 
correspond à celle des calibres des packs. Ensuite, nous devons estimer les courants qui traversent ces 
condensateurs (pour le calibrer en courant efficace et courant maximal). Puis, nous allons nous fixer 
une ondulation de tension aux bornes de ces condensateurs, afin d’estimer les capacités nécessaires. 
La Figure 18 présente un exemple de résultat de simulation présentant la tension et courant 
d’un condensateur, ainsi que le courant absorbé par le montage et le courant fournit par l’alimentation. 
 
Figure 18 - Relevés de simulation PSIM® présentant notamment la tension et le courant dans les 
condensateurs de filtrage. 
Sur ce montage, nous observons une ondulation de la tension sur le Bus à deux fois la 
fréquence de la modulante. Cette oscillation est causée par la puissance fluctuante au niveau de 
l’inductance d’opposition. Le schéma de principe du filtre d’entrée est présenté sur la Figure 19. 
 
Figure 19 - Schéma de principe du filtre d’entrée. 
En nous plaçant à deux fois la fréquence de la modulante et en résonnant avec les modèles 















 (A- 28) 

































Calcul du courant crête dans le condensateur à deux fois la fréquence de la modulante : 
Considérons le courant fondamental sur l’inductance d’opposition comme étant : 
).sin(.)( modmax__ tIti oppfondopp ω=  (A- 31) 





oppfondopp ωω==  (A- 32) 
Soit le calcul de la puissance fluctuante dans l’inductance d’opposition :  
)..2sin(
2
1)()( mod2 max_mod__ tILtvti oppoppfondoppfondopp ωω ××××=×  (A- 33) 
Conservation de la puissance instantanée (en négligeant les pertes) :  
)()()(
__.2__ mod
tvtitiV fondoppfondoppftotalCbusbus ×=×  (A- 34) 
Le courant dans le condensateur à deux fois la fréquence de la modulante peut s’écrire : 
)..2sin(
.2







××=  (A- 35) 
Applications numériques pour un des cas les plus défavorables : 
Hypothèses : µHLopp 200min_ = (voir partie sur dimensionnement de l’inductance d’opposition pour 
comprendre le choix de cette valeur) ; Hzf 500maxmod_ =  ; AIopp 600max_ =  ; VVbus 500min_ = .  
.19,226
.2








En nous fixant une ondulation de tension 
mod.2_ fCbusV∆  à 1% de la valeur maximale de la tension  sur 




 . Nous pouvons calculer les valeurs de 





































Soit une valeur choisie des condensateurs d’environ : mFCC busbus 32_1_ == . 
 
Dimensionnement par simulation sous PSIM® : 
Si nous procédons par simulation sous PSIM® et que nous réalisons une FFT du courant dans 
le condensateur sur le Bus-barre, nous pouvons mesurer la valeur du courant crête à deux fois la 
fréquence modulante. 
La Figure 20 présente la mesure de la FFT du courant de référence, du courant dans 
l’inductance d’opposition et du courant dans une des deux condensateurs. Avec les mêmes hypothèses 
pour la simulation que celles prises pour les calculs analytiques : VVbus 500min_ =  ; 
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Hzf 500maxmod_ =  ;  ; AIopp 600max_ =  ; 9,0max_ =am  ; µsmorttemps 1_ =  ; 
kHzfd 20max_ =  ; °= 90ϕ . 
 
Figure 20 - Transformées de Fourier obtenues sous PSIM® du courant dans un condensateur du bus-
barre. 
Nous mesurons sur ce relevé sur un des condensateurs : AI fCbus 117ˆ mod.2_1_ ≈ . 
Applications numériques : 
En nous fixant une ondulation de tension 
mod.2_ fCbusV∆  à 1% de la valeur maximale de la 

















Soit une valeur standard choisie pour les condensateurs de : mFCC busbus 32_1_ == . Sachant 
que nous allons ajouter des condensateurs secondaires qui devraient compléter la valeur de 3mF. 
Une fois ces deux condensateurs de 3mF mise en place sur le bus-barre, nous avons effectué 
une simulation sous PSIM® pour vérifier l’ondulation de tension du bus pour les mêmes paramètres 
que précédemment (voir Figure 21). Nous voyons sur cette simulation PSIM® que nous retrouvons 
environ l’ondulation de tension 
mod.2_ fCbusV∆  de 1% de la valeur maximale de la tension sur le Bus, 






Figure 21 - Relevés de simulation PSIM® présentant notamment la tension et le courant dans les 
condensateurs de filtrage. 
VIII.2.2 Pré-dimensionnement de l’inductance de lissage 
Nous souhaitons filtrer l’ensemble des perturbations harmoniques présentent sur le courant 
d’entrée. Nous avons vu qu’il y a de la composante à deux fois la fréquence de la modulante et des 
composantes à la fréquence de découpage. La valeur de l’inductance de lissage est donc calculée à 
partir d’un critère fréquentiel. 
Si nous choisissons d’atténuer de 40dB les raies centrées sur deux fois la fréquence de la modulante, 




ff f =  (A- 37) 




































 (A- 39) 
Soit :  





 (A- 40) 






































i_opp (t) i_ref (t)
i_Cbus (t)
Vbus (t)
VV fCbus 12mod.2_ =∆
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Nous allons donc prendre pour valeur pour l’inductance de filtrage ayant pour valeur 
minimale : mHL filtrage 43= minimum. Avec un courant la traversant d’environ 10A maximum (lié 
aux pertes du montage). 
Dans la pratique, nous disposons d’une inductance ALSTOM de 70mH pour 50A avec des 
points intermédiaires : [10-20-30-70mH], qui vont nous permettre d’ajuster au plus juste la valeur de 
cette inductance. 
Après simulation sous PSIM®, nous constatons qu’avec les valeurs de mHL filtrage 70=  et 
mFCC busbus 32_1_ ==  nous avons des oscillations à la fréquence de coupure du filtre LC. Or, ces 
oscillations conduisent à des variations importantes de la tension sur le Bus. Sachant que nous nous 
sommes fixés une ondulation maximale de tension sur le Bus de 1% de la tension de Bus maximale, 
nous devons amortir ces oscillations. Pour cela, sous PSIM®, nous devons placer une résistance en 
série avec l’inductance de filtrage afin d’amortir ces oscillations. L’amortissement de cette oscillation 







×=ζ  (A- 41) 
Nous voyons donc sur cette formule l’importance d’avoir pour les simulations une forte valeur 
de résistance (en tenant compte de la chute de tension sur causée par l’ajout de cette résistance). 
La Figure 22 présente un exemple de simulation sous PSIM® permettant d’illustrer 
l’amortissement de l’ondulation de la tension sur le Bus au démarrage pour les paramètres suivant :  
mHL filtrage 70=  ; mFCC busbus 32_1_ ==  ; VVbus 500min_ =  ; Hzf 500maxmod_ =  ; 
µHLopp 200min_ =  ; AIopp 600max_ =  ; 9,0max_ =am  ; µsmorttemps 1_ =  ; kHzfd 20max_ =  ; 
°= 90ϕ . 
 
Figure 22 - Exemple de simulation sous PSIM® permettant d’illustrer l’amortissement de l’ondulation de 
la tension sur le Bus au démarrage. 
En pratique, ce problème d’amortissement de la tension de bus au démarrage du montage ne 
nous arrivera pas puisque nous ne démarrerons jamais sous pleine puissance (rampe de démarrage). 
Remarque : Le courant qui va traverser l’inductance de filtrage restera de quelques dizaines 
d’ampères puisqu’il s’agit uniquement du courant alimentant les pertes du montage. 








VIII.3 Pré-dimensionnement de l’inductance d’opposition 
L’inductance d’opposition permet d’accoupler les deux bras de commutation, sa valeur va 
conditionner la qualité de la forme d’onde du courant de sortie du bras onduleur. En effet, nous avons 
vu que la régulation de courant joue sur la tension aux bornes de cette inductance pour obtenir le 
courant souhaité. 
Les critères de dimensionnement de cette inductance sont la valeur du courant qui la traverse 
(valeur efficace et maximale) et l’ondulation maximale admissible sur ce courant. 
Le courant qui traverse cette inductance d’opposition a pour expression :  
).sin(.)( max__ ϕω −= tIti oppfondopp  (A- 42) 
Dans notre cas, nous aurons : .600max_ AI opp =  




AI effopp ≈=  
Nous devons estimer l’ondulation de courant oppI∆  lorsque la fréquence de modulante est 
faible (voire nulle). Pour cela, nous allons nous placer dans une phase de roue libre comme le montre 
le schéma de principe présenté sur la Figure 23. 
 
Figure 23 - Une phase de roue libre sur le schéma de principe « méthode d’opposition ». 
 
Hypothèses de travail : 
Nous nous plaçons dans une phase de roue libre avec 0)( >tiopp . Nous avons le semi-
conducteur T1 et la diode D2 qui sont passants. Le semi-conducteur T1 est de type IGBT pour cette 
étude (en pratique, notre montage pourra être monté avec différentes technologie, soit IGBT-Si, soit 
MOSFET-SiC). Cet IGBT ainsi que la diode D2, seront modélisés à l’état passant par une source de 
tension ( 1_0 TV  et 2_0 DV ) en série avec une résistance ( 1_ TdR  et 2_ DdR ). D’autre part, l’inductance 
d’opposition sera modélisé avec une résistance série Ω= mRS 10 . 
 
Dans cette phase de roue libre, nous voyons que le courant dans l’inductance 













L 2_01_0)()(. +−=+  (A- 43) 
Avec :  
2_1_ DdTdSeq RRRR ++=  (A- 44) 
La solution de cette équation différentielle nous permet d’obtenir l’évolution de )(tiopp  pour 



































2_01_02_01_0)(  (A- 45) 





=τ  (A- 46) 
La forme du courant dans l’inductance d’opposition est présentée sur la Figure 24. 
 
Figure 24 - Formes d’ondes du courant de référence et du courant mesuré dans l’inductance d’opposition, 
à l’échelle de la fréquence de découpage. 
Nous pouvons remplacer l’exponentielle d’évolution du courant )(tiopp  par une tangente à 
l’origine puisque la constante de temps τ  est grand devant la période de découpage. 
L’ondulation du courant peut ainsi s’exprimer :  
min_max_ oppoppopp IIi −=∆  (A- 47) 
Avec : min_oppI  la valeur du courant pour dTt .α= . 




















Tmi 2_01_0max_max_ ...  (A- 48) 
Pour une ondulation maximale de courant choisie, nous pouvons estimer la valeur de 

























 (A- 49) 
Applications numériques : 
- Pour une ondulation maximale du courant de 5% de la valeur maximale de AIopp 600max_ = . 
Soit : Aiopp 30max_ =∆ . 
- Pour les semi-conducteurs, nous prenons pour hypothèses que nous avons un seul pack Si 
IGBT EUPEC FF300R17KE3 avec Tj=125°C, ce qui conduit aux caractéristiques suivantes : 
Ω= mR Td 6,41_  ; Ω= mR Dd 7,22_  ; VV T 11_0 =  ; VV D 1,12_0 = . 
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- La fréquence de découpage sera prise minimale afin de garantir l’ondulation maximale (pire 
cas de fréquence de découplage). Soit : kHzff dd 1min_ == . 
Nous avons donc le calcul de la valeur de l’inductance suivant : 





















Nous pouvons disposer d’une inductance (interne ALSTOM) présentant des points 
intermédiaires permettant de fonctionner avec : 
[ ] [ ]902004006008001000 −−−−−=µHLopp . 
La Figure 25 présente le résultat de simulation dans les conditions décrites précédemment : 
mHL filtrage 70=  ; mFCC busbus 32_1_ ==  ; VVbus 500min_ =  ; Hzf 20mod =  ; mHLopp 400=  ; 
AIopp 600max_ =  ; 9,0max_ =am  ; µsmorttemps 1_ =  ; kHzfd 1min_ =  ; °= 90ϕ . 
 
Figure 25 - Relevés PSIM® du courant de consigne et du courant mesuré, ainsi que les bornes minimum et 
maximum du courant. 
Sur ces simulations dans les configurations que nous avons choisies précédemment (cas 
critique), nous constatons  que l’ondulation choisie de 5% de la valeur maximale du courant est 
respectée.  
Le dimensionnement de l’inductance que nous avons effectué correspond à une valeur 
minimale permettant le garantir une ondulation de courant choisie, pour des fréquences de modulation 
faible (voire nulle). Mais cela ne suffit pas pour balayer l’ensemble des points de fonctionnement du 
montage. En effet, une valeur trop forte d‘inductance peut amener à un filtrage de la sinusoïde à la 
fréquence de modulante ce qui peut dégrade les formes d’ondes du courant dans l’inductance 
d’opposition. Ce filtrage correspond à une limite physique du montage. En fait, la commande ne peut 
pas imposer une charge de l’inductance d’opposition ayant une rapidité ou pente supérieure à cette la 















_ max_maxmax α  (A- 50) 
Il faudra donc pour certains points de fonctionnement nécessitant une pente supérieure à cette 
limite physique soit diminuer la valeur de l’inductance soit augmenter la tension de bus. Cette 
diminution de la valeur de l’inductance pourra se faire par palier grâce à des points intermédiaires pris 
sur l’inductance de départ de 1mH. 
∆ioppIopp_max
Iopp_min
i_opp (t) i_ref (t)
ANNEXES 
260 
Nous avons donc une valeur minimale de valeur d’inductance d’opposition à maintenir pour 
garantir l’ondulation de courant choisie, avec l’expression déjà expliquée précédemment et obtenue 
sur une phase de roue libre :  































 (A- 51) 
Mais nous avons aussi besoin de garantir que la pente fixée par les paramètres physiques du 
montage soit bien supérieure à la pente imposée par la consigne en courant afin de rendre possible la 
régulation du courant. 
La Figure 26 présente un exemple de point de fonctionnement où la pente fixée par les 
paramètres physiques du montage est inférieure à la pente imposée par la consigne en courant : 
mHL filtrage 70=  ; mFCC busbus 32_1_ ==  ; VVbus 500min_ =  ; Hzf 200mod =  ; mHLopp 1=  ; 
AIopp 600max_ =  ; 9,0max_ =am  ; µsmorttemps 1_ =  ; kHzfd 20min_ =  ; °= 90ϕ . 
 
Figure 26 - Relevés PSIM® du courant de consigne et du courant mesuré, ainsi que les bornes minimum et 
maximum du courant, dans une situation où le choix de la valeur de l’inductance d’opposition n’est pas 
adapté. 
Sur ces relevés PSIM® nous voyons clairement apparaître la limite physique du montage qui 
empêche une bonne reproduction du courant de consigne malgré une valeur d’inductance 
dimensionnée pour garantir une ondulation de courant acceptable. 
Afin de connaître la pente maximale imposée par la consigne en courant, nous allons calculer 
la tangente à l’origine de la sinusoïde en courant. Pour cela, nous allons écrire le courant de consigne 
sous la forme de l’équation :  
).sin(.)( max__ ϕω −= tIti opprefopp  (A- 52) 
Pour ce calcul, nous allons considérer un fonctionnement à déphasage nul ( 0=ϕ ) puisque 
celui-ci n’influe pas sur la pente à l’origine de notre courant de consigne. 
La pente à l’origine de cette sinusoïde s’obtient par dérivation à l’origine. Nous obtenons une 
pente pour le courant de consigne qui peut s’écrire sous la forme :  
modmax_max




Afin de garantir un bon fonctionnement du montage nous devons garantir que : 












 (A- 54) 




















 (A- 55) 
Nous voyons ici apparaître une limite haute de la valeur de l’inductance. Cette limite peut être 
représentée sur un graphe ayant pour axes : les valeurs de l’inductance d’opposition et la fréquence 
modulante. Et cela pour un niveau de tension de bus, de profondeur de modulation et de courant 
maximum dans l’inductance d’opposition fixé.  
Sur ce graphe, nous allons donc faire évoluer la fréquence de modulante, or l’ondulation de 
courant a pu être fixée pour une fréquence de modulante faible (voire nulle), il faut donc vérifier 
l’évolution de cette ondulation de courant lorsque la fréquence modulante augmente. Pour cela, nous 
nous plaçons cette fois durant la phase de montée du courant dans l’inductance d’opposition, avec 
0)( >tiopp  et nous allons négliger les diverses résistances de cette nouvelle maille. Nous pouvons 
















Vi  (A- 56) 
L’ondulation maximale du courant correspond donc à un écart ( )21 αα −  maximal. Cet écart 
est maximum lorsque le déphasage entre le courant et la tension aux bornes de l’inductance 
d’opposition est de 90°. 
A l’échelle de la fréquence modulante, nous pouvons donc écrire en valeur maximale (pour 
2
piϕ = ) :  
( ) busaaoppopp VmmIL .ˆ. 21 −=×ω  (A- 57) 
Sachant que la profondeur de modulation peut s’écrire :  
( )12 −×= αam  (A- 58) 














αα  (A- 59) 
Ce qui donne une expression de l’ondulation maximale du courant indépendante de 






××=∆ pi  (A- 60) 
En pratique, si nous gardons comme consigne une ondulation maximale du courant de 5% de 
la valeur maximale de AIopp 600max_ = . Soit : Aiopp 30max_ =∆ . Nous obtenons un facteur d’environ 
31,5 entre la fréquence modulante et la fréquence de découpage ( 5,31
mod
≈f
f d ). 
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La Figure 27 présente le tracé des valeurs de l’inductance d’opposition en fonction de la 
fréquence modulante. En prenant comme hypothèse, pour l’équation régissant la limite basse de la 
valeur de l’inductance, que nous avons :  mod5,31 ff dec ×=  , avec kHzf imumdec 1min_ = . 
 
Figure 27 - Tracés de la valeur de l’inductance d’opposition en fonction de la fréquence modulante pour 
Vbus, Mmax, Iopp_max fixés. 
Sur ce tracé nous nous sommes placé dans le pire cas, puisque nous avons pris la tension de 
bus minimale, un courant maximal et pour la limite basse d’inductance obtenue avec une fréquence de 
découpage minimale ( mod5,31 ff dec ×=  et kHzf imumdec 1min_ = ). Nous voyons clairement qu’il sera 
nécessaire de jouer sur la valeur de l’inductance d’opposition afin de garantir tous les points de 
fonctionnement. 
Afin de mieux appréhender ces limites de fonctionnement, nous avons représenté sur des 
graphes le courant de consigne maximum en fonction de la fréquence de modulante, pour des valeurs 
de l’inductance d’opposition différentes (voir Figure 28). Les hypothèses de simulation étant : 
VVbus 500min_ =  ; [ ]Hzf 5000mod −=  ; mod5,31 ff dec ×=  et kHzf imumdec 1min_ =  ; 
[ ]AI opp 6000max_ −=  ; 9,0max_ =am  ; [ ]µHLopp 902004006008001000 −−−−−= . 
Sur ces graphes, nous voyons les deux limites apparaître, la limite calculé pour éviter le 
problème des pentes (ou dynamique) du montage et la limite calculé pour garantir une ondulation 
maximale du courant. Pour la valeur d’inductance maximale de 1mH, seule la limite due aux pentes 
limitent les points de fonctionnement du montage. Et à l’inverse, pour la valeur minimale de 
l’inductance (200µH ou 90µH), seule la limite due au critère d’ondulation maximale limitent les points 
de fonctionnement du montage. Sachant que cette limite est liée à la fréquence de découpage qui a été 
fixée à : mod5,31 ff dec ×=  et kHzf imumdec 1min_ = . 
Lopp = f(fmod) avec Vbus_min=500V ;  Iopp_max=600A ; 
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Figure 28 - Graphes le courant de consigne maximum en fonction de la fréquence de modulante, pour des 
valeurs de l’inductance d’opposition différentes. 
  
Ensuite, nous avons observé les effets de l’augmentation de la tension de bus sur les mêmes 
tracés que précédemment. La Figure 29 présente donc un graphe du courant de consigne maximum en 
fonction de la fréquence de modulante, pour une valeur de l’inductance d’opposition maximale de 
1mH : 
[ ]VVbus 1100900750600500min_ −−−−=  ; [ ]Hzf 5000mod −=  ; µHLopp 1000=  ; 
9,0max_ =am  ; [ ]AI opp 6000max_ −= . 
 
Figure 29 - Graphe du courant de consigne maximum en fonction de la fréquence de modulante, pour une 
valeur de l’inductance d’opposition de 1mH (variation de Vbus). 
D’autre part, nous avons observé les effets de l’augmentation de l’ondulation de courant sur 
les mêmes tracés que précédemment. La Figure 30 présente donc un graphe du courant de consigne 
maximum en fonction de la fréquence de modulante, pour une valeur de l’inductance d’opposition 
Iopp max = f(fmod) avec Vbus_min=500V ; ma_max=0,9 ; 















limite physique du montage limite due au Delta_i choisie
Iopp max = f(fmod) avec Vbus_min=500V ; ma_max=0,9 ; 















limite physique du montage limite due au Delta_i choisie
Iopp max = f(fmod) avec Vbus_min=500V ; ma_max=0,9 ; 















limite physique du montage limite due au Delta_i choisie
Iopp max = f(fmod) avec Vbus_min=500V ; ma_max=0,9 ; 















limite physique du montage limite due au Delta_i choisie
Iopp max = f(fmod) avec Vbus_min=500V ; ma_max=0,9 ; 















limite physique du montage limite due au Delta_i choisie
Iopp max = f(fmod) avec Vbus_min=500V ; ma_max=0,9 ; 















limite physique du montage limite due au Delta_i choisie
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minimale de 90µH : [ ]Hzf 5000mod −=  ; mod5,31 ff dec ×=  et kHzf imumdec 1min_ =  ; 
µHLopp 90=  ; 9,0max_ =am  ; [ ]AI opp 6000max_ −= . 
 
Figure 30 - Graphe du courant de consigne maximum en fonction de la fréquence de modulante, pour une 
valeur de l’inductance d’opposition de 90µH (variation de ∆Iopp). 
Ces différentes zones de bon fonctionnement ont ainsi pu être vérifiées sur le simulateur 
PSIM® où nous retrouvons les limites que nous avons définies analytiquement. Il sera donc important 
de se référer à ces graphes pour choisir la bonne valeur de l’inductance d’opposition, pour des 
paramètres de fonctionnement choisis. Ce choix se fera parmi l’ensemble des sorties disponibles sur 
cette inductance. Pour mémoire l’inductance choisie dispose des points intermédiaires suivant : 
[ ] [ ]902004006008001000 −−−−−=µHLopp . Il s’agit d’une inductance à air d’un calibre en 
courant conseillé de 600A (à 50Hz). 
VIII.4 Pré-dimensionnement du capteur de courant d’opposition 
Afin de réaliser la régulation du courant dans l’inductance d’opposition, nous avons besoin 
d’un retour mesuré de ce courant. Pour cela, nous avons choisi de mettre en place une mesure par tore 
(type LEM). Pour dimensionner ce capteur, nous devons nous fixer la précision de mesure que nous 
souhaitons (bande passante), le courant maximum mesuré, et le type d’information que nous 
renvoyons à la commande. 
Dans notre cas, le courant dans l’inductance d’opposition aura une valeur maximale : 
.600max_ AI opp =  La fréquence de découpage maximale sera de : .20max_ kHzfd =  













piω . Soit une fréquence de 
régulation maximale de kHzf iBP 5max__ = . 
Le type de capteur identifié et proposé, est un capteur de marque Honeywell, de référence : 
CSNS300M. Ce type de capteur fonctionne par effet Hall, il nous renvoi un courant image du courant 
mesuré au nombre de spires près. Soit :  
messortie IkI ×=  (A- 61) 
 Avec : k  le rapport de nombre de spires. 
 
Remarque : Il faudra faire attention dans le choix du capteur à la section du conducteur que nous 
souhaitons utilisée afin de s’assurer que celui-ci s’insère convenablement dans le tore de mesure. Ici, 
la référence du capteur choisie offre une section de 24,5mm. En considérant un conducteur de 120mm2 
(en prenant 5A/mm2 sous 600A maximum), soit un diamètre du conducteur d’environ 12,36mm (
2
.RS pi= ), nous constatons que le conducteur et son isolant entre dans le tore sans problème. 
 
La Figure 31 présente le schéma de principe du capteur de courant LEM. 




















Iopp_max roue libre pour Delta_I=3%.Imax
Iopp_max roue libre pour Delta_I=4%.Imax
Iopp_max roue libre pour Delta_I=5%.Imax







Figure 31 - Schéma de principe décrivant la mesure du courant par le capteur LEM et son traitement 
avant l’entrée dans le DSP. 
Avec ce montage nous allons bénéficier d’une tension variant de –10V à environ 10V 
maximum, cette tension étant l’image du courant mesurée par le capteur. Cette tension pourra être 
exploité par la commande par l’intermédiaire d’une carte d’entrée analogique sur le module de 
commande DSP (DSPACE). 
Annexe IX : Quelques éléments de la commande numérique sur 
(DSP + FPGA) pour le fonctionnement de type « méthode 
d’opposition » et les interfaces avec le montage 
IX.1 Programmation de l’interface ControlDesk® 
La Figure 32 présente un exemple d’interface « Experiment » mis en œuvre pour ce montage 
« méthode d’opposition » (versions finales de l’affichage). 
 
Figure 32 - Exemple 3 d’interface « Experiment » mis en œuvre pour ce montage « méthode 
d’opposition » (logiciel ControlDesk®) dans sa version finale. 
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IX.2  Programmation du DSP sous Matlab/Simulink® 
 La Figure 33 présente le schéma bloc global qui a pu être implanté sous Matlab/Simulink®. 
 
Figure 33 - Schéma bloc de l’ensemble de la programmation Matlab/Simulink pour le fonctionnement 
« méthode d’opposition ». 
IX.3 Programmation du FPGA Altera sous Quartus II 
Le composant FPGA permet de réaliser le modulateur MLI. Ce modulateur sera implanté sur 
le logiciel Quartus II en langage VHDL. Pour cela, plusieurs codes VHDL représentant chacun des 
fonctions clés de ce modulateur MLI vont interagir entre eux suivant le schéma suivant présenté sur la 
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Figure 35. Sur ce fichier de programmation, nous pouvons rentrer en détail sur chacun des blocs 
VHDL mis en œuvre mais nous allons quelques éléments.  
Tout d’abord, nous avons le cadre « INPUTS_CLK_CONSTANTS » qui regroupe d’une part 
l’ensemble des entrées du FPGA : l’horloge de 16MHz, le Reset provenant du DSP, les deux rapports 
cycliques sous 8 Bits chacun et l’entrée « info_fd » correspondant au « bit_fd » du schéma bloc 
Matlab/Simulink®. D’autre part, la définition des constantes, comme par exemple le temps mort avec 




 (A- 62) 
Mais aussi, toutes les variables que nous voulons visualiser en sortie. 
Le bloc « SWITCHING FREQUENCY GENERATOR » permet de gérer le choix de la 
fréquence de découpage à partir de l’horloge du FPGA (« clk_in » de 16MHz) et du mot « info_fd » 











 et le mot « Nmax » sous 8 Bits qui permettra au DSP de faire la mise à l’échelle des 
rapports cycliques. La Figure 34 présente un schéma simplifié permettant de mieux comprendre le 
principe de la création du signal de porteuse. 
 













Figure 35 - Fichier du logiciel Quartus II permettant de programmer le FPGA pour le fonctionnement 




IX.4 Récapitulatif des différentes entrées/sorties et liens du DSP, FPGA et 
carte émettrice par fibre optique 
Interface du DSP : 
Les cartes DS 4003 du DSP (entrées/sorties numériques) : 
- Connecteur 50 voies : P1, utilisé en sortie (du DSP vers le FPGA). 
o Bit 0 à 7 : le rapport cyclique du bras 1 : α1. 
o Bit 8 à 15 : le rapport cyclique du bras 2 : α2. 
o Bit 16 à 23 : l’information sur le choix de fréquence de découpage (bit_fd). 
o Bit 28 et 29 : permet de fixer la direction des voies pour le rapport cyclique du bras 2 
en sorties (choix_DIR). 
- Connecteur 50 voies : P2, utilisé en sortie (du DSP vers le FPGA). 
o Bit 0 : Reset. 
 
- Connecteur 50 voies : P3, utilisé en entrée (du FPGA vers le DSP). 
o Bit 0 à 7 : le nombre de bits maximum pour les rapports cycliques (Nmax), permet 
d’aider au choix de la fréquence de découpage. 
 
La carte DS 2004 du DSP (entrées analogiques) : 
- Voie 0 : mesure du courant en +/-10V provenant du capteur LEM. 
- Voie 1 : retour d’un défaut allumeur sur l’interrupteur B1H. 
- Voie 2 : retour d’un défaut allumeur sur l’interrupteur B1B. 
- Voie 3 : retour d’un défaut allumeur sur l’interrupteur B2H. 
- Voie 4 : retour d’un défaut allumeur sur l’interrupteur B2B.  
 
Interface du FPGA : 
- Connecteur 50 voies : P1 (DSP) vers CONA (FPGA) 
o Le rapport cyclique du bras 1 : α1. 
o Bit 0 => ADA0  => D10 => pin 200 
o Bit 1 => ADA1  => D11 => pin 15 
o Bit 2 => ADA2  => D12 => pin 199 
o Bit 3 => ADA3  => D13 => pin 16 
o Bit 4 => ADA4  => D14 => pin 198 
o Bit 5 => ADA5  => D15 => pin 17 
o Bit 6 => ADA6  => A10 => pin 180 
o Bit 7 => ADA7  => A11 => pin 36 
o Le rapport cyclique du bras 2 : α2. 
o Bit 8 => ADA8  => A12 => pin 179 
o Bit 9 => ADA9  => A13 => pin 37 
o Bit 10 => ADA10 => A14 => pin 177 
o Bit 11 => ADA11 => A15 => pin 38 
o Bit 12 => ADA12 => A16 => pin 176 
o Bit 13 => ADA13 => A17 => pin 39 
o Bit 14 => ADA14 => A18 => pin 175 
o Bit 15 => ADA15 => A19 => pin 40 
o L’information sur le choix de fréquence de découpage (bit_fd). 
o Bit 16 => ADA16 => A20 => pin 174 
o Bit 17 => ADA17 => A21 => pin 41 
o Bit 18 => ADA18 => /BE0 => pin 187 
o Bit 19 => ADA19 => /BE1 => pin 30 
o Bit 20 => ADA20 => /BE2 => pin 186 
o Bit 21 => ADA21 => /BE3 => pin 31 
o Bit 22 => ADA22 => /ARE => pin 9 
o Bit 23 => ADA23 => /AWE => pin 207 
o La direction des voies pour le rapport cyclique du bras 2 en sorties. 
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o Bit 28-30 => ADA28 
o Bit 29-31 => ADA29 
 
- Connecteur 50 voies : P2 (DSP) vers CONB (FPGA) 
o Le Reset. 
o Bit 0 => BDA0  => /AOE => pin 8 
 
- Connecteur 10 voies : P3 (DSP) vers CON14B (FPGA) 
o Le nombre de bits maximum pour les rapports cycliques (Nmax). 
o Broche 2 => DB39  => DA39 => pin 150 
o Broche 3  => DB38  => DA38 => pin 157 
o Broche 4 => DB37  => DA37 => pin 158 
o Broche 5 => DB36  => DA36 => pin 159 
o Broche 6 => DB35  => DA35 => pin 160 
o Broche 7 => DB34  => DA34 => pin 161 
o Broche 8 => DB33  => DA33 => pin 162 
o Broche 9 => DB32  => DA32 => pin 163 
 
- Connecteur 10 voies : CON14C (FPGA) vers carte émettrice de signaux optiques 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé TOP1. 
o Broche 9 => DB40  => DA40 => pin 173 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé BOT1. 
o Broche 8 => DB41  => DA41 => pin 172 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé TOP2. 
o Broche 7 => DB42  => DA42 => pin 170 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé BOT2. 
o Broche 6 => DB43  => DA43 => pin 169 
 
Interface de la carte émettrice de signaux optiques : 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé TOP1. 
o Sortie U5 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé BOT1. 
o Sortie U4 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé TOP2. 
o Sortie U7 
o L’ordre de commande de l’interrupteur nommé BOT2. 
o Sortie U6 
 
La Figure 36 présente un schéma de principe présentant les liaisons entre le DSP, le FPGA et 
la carte émettrice par fibre optique. 
 




































































Annexe X : Estimation des pertes dans les semi-conducteurs de puissance 
en fonctionnement onduleur MLI par la Méthode Calculée 
X.1 Approche par simulations de la structure en utilisant les modules de 
calculs de pertes du logiciel PSIM®  
La Figure 37 présente l’outil du logiciel PSIM® (avec PcdEditor) permettant la création du 
module de pertes à partir des caractéristiques statiques et dynamiques du composant. 
 
Figure 37 - Création sous PSIM® d’un module de calculs des pertes d’un IGBT à partir du Datasheet. 
Voici quelques exemples de résultats de simulation sous PSIM® de la structure avec modules 
de calculs de pertes à partir des courbes des documents du constructeur du composant IGBT en 
Silicium de chez EUPEC de référence FF300R17KE3. 
 
Exemple 1 : Estimation détaillée des pertes pour un point de fonctionnement choisie : 









Tableau 14 - Bilan des pertes par composant pour un point de fonctionnement du montage « méthode 
d’opposition » (Exemple 1) : 
Bilan des pertes par composant en fonctionnement (φ=90°) 
 Bras esclave Bras maître 
Diode Transistor IGBT Diode Transistor 
IGBT 
Pertes en conduction 87 117 96 106 
Pertes par commutation 1174 2308 1175 2309 
Sous total 1261 2425 1271 2415 
Total par composants 3686 3686 
 
Les documents du constructeur nous indique que la semelle du pack peut évacuer une 
puissance maximale de 1450W sous Tc=25°C et Tvj=150°C. C’est-à-dire, que le point de 
fonctionnement choisi ne pourra pas être réalisé en pratique. Il faudra par exemple diminuer la 
fréquence de découpage pour être à des niveaux de pertes acceptables. Nous voyons ainsi apparaître 
ANNEXES 
272 
un des intérêts de cette simulation, qui permet d’anticiper les limites de fonctionnement de chacun de 
nos packs lors du fonctionnement « méthode d’opposition ». 
 
Exemple 2 : Détermination des pertes totales des packs pour différentes fréquences de découpage : 
Hypothèses de simulation : 
µsmorttempsmAImHLCTHzfVV aoppoppjbus 1_;95,0;200;1;125;50;1200 max_max_mod ====°===
 Tableau 15 - Bilan des pertes par composant pour un point de fonctionnement du montage « méthode 
d’opposition » (Exemple 2) : 
Bilan des pertes par composants en fonctionnement (φ=90°) 
Fréquence de découpage 
(kHz) 
20 10 5 
Total des pertes sur un 
pack (W) 
3686 1946 1077 
 
Conclusion sur l’intérêt de la méthode d’estimation des pertes par simulateur : 
Nous voyons donc que cette approche par simulation va nous permettre d’estimer les pertes de 
nos packs, de manière globale, mais aussi en séparant le transistor et la diode, avec pour chacun une 
distinction possible entre les pertes en conduction et commutation. 
Cette étape de simulation va nous permettre une fois les premières caractérisations de nos packs 
effectuées de définir un module de calculs de pertes sur le logiciel qui va nous permettre d’anticiper le 
fonctionnement de notre montage d’opposition. Nous allons ainsi pouvoir définir les limites 
d’utilisation de nos composants, une fois la caractérisation « mono-coup » réalisée. Les limites 
peuvent être par exemple la tension maximale applicable sur le Bus. Celle-ci dépend de la tension 
maximale observée au blocage du composant afin de ne pas le détériorer, tout en tenant compte des 
marges prises pour s’affranchir des problèmes liés aux rayons cosmiques. D’autres limites peuvent 
être anticipées : la fréquence de découpage maximale, les pertes maximales, etc. 
X.2 Approche analytique du calcul des pertes en fonctionnement onduleur 
de tension 
Nous allons raisonner sur un bras de commutation commandé par une MLI intersective, en 
distinguant deux cas : le fonctionnement avec des IGBT-Si (unidirectionnel en courant) et le 
fonctionnement avec des packs MOSFET-SiC (bidirectionnel en courant).  
En effet, dans les équipements ferroviaires les composants de puissance utilisés aujourd’hui 
sont des IGBT-Si. Dans ces packs, l’IGBT est unidirectionnel en courant, ce sont donc les diodes en 
antiparallèle seulement qui permettent la bidirectionnalité en courant. Or, l’utilisation de composant 
MOSFET-SiC, utilisés dans le cadre de ce projet, sont intrinsèquement bidirectionnel en courant, ce 
sont donc les diodes en antiparallèle et le MOSFET qui conduisent les courants inverses. 
X.2.1 La puissance nécessaire à la commande du semi-conducteur 
La puissance absorbée par la partie commande du pack (IGBT-Si ou MOSFET-SiC) lors des 
commutations sera estimée à partir des relevés de charge de grille ( gQ ) en fonction de la tension de 
commande.  
En règle générale, ces pertes peuvent être négligées mais dans le cas d’augmentation de la 
fréquence de découpage, il peut être intéressant de le calculer. 
Nous pouvons ainsi calculer cette puissance à partir de l’équation suivante :  
dOFFcmdeONcmdegcmde fVVQP .. __ +∆=  (A- 63) 
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X.2.2 Schéma de principe d’un bras d’onduleur et conventions de mesures 
 
Figure 38 - Schéma de principe d’un bras onduleur et conventions de mesures. 
X.2.3 Les pertes en conduction 
X.2.3.1 Approche pour un pack IGBT en Silicium 
Calculs des courants moyens et efficaces dans les semi-conducteurs : 
 
Figure 39 - Formes d’ondes des courants dans un bras d’onduleur. 
Sur cette courbe, nous voyons apparaître le courant de référence en couleur rouge. Le courant 
mesuré en sortie de bras en couleur vert. Le courant aux bornes d’un IGBT, celui noté T1, de couleur 
bleu. Nous souhaitons mettre en équation la valeur moyenne et efficace du courant traversant T1. 




























α  (A- 64) 
Avec :  
mod..2 fpiω =  (A- 65) 
Nous allons prendre pour hypothèse que la forme d’onde du courant est sinusoïdale : 
).sin(.)( max_1_1 ϕω −= tIti phfondph  (A- 66) 





1)( +××= tmt a ωα  (A- 67) 
Soit, après résolution de l’intégrale, une valeur moyenne du courant dans l’IGBT T1, 


















 (A- 68) 
De la même façon, nous obtenons la valeur moyenne du courant dans la diode D1, 


















ti  (A- 69) 
 
Remarques sur le montage « méthode d’opposition » : 
En supposant que la chute de tension aux bornes de la bobine est négligeable (avec
)(1)( tt esclavemaître αα −= ), nous pouvons écrire que : 
mod'2mod2mod'1mod1 )()()()( TDTDTTTT titititi >=<>=<>=<><  
mod'1mod1mod'2mod2 )()()()( TDTDTTTT titititi >=<>=<>=<><  
Voici un exemple de tracé présentant le courant moyen (noté <i>) en fonction du déphasage 
courant/tension aux bornes de l’inductance d’opposition (noté phi) : 
 
Figure 40 - Exemple de tracé présentant le courant moyen (noté <i>) en fonction du déphasage 
courant/tension aux bornes de l’inductance d’opposition (noté phi), avec ma=0,95 et Iopp_max=200A.  
 
Mise en équation de la valeur efficace du courant dans l’IGBT T1, 1_ TeffI  :  






























α  (A- 70) 

















I  (A- 71) 

















I  (A- 72) 
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Remarques sur le montage « méthode d’opposition » : 
En supposant que la chute de tension aux bornes de la bobine est négligeable (puisque
)(1)( tt esclavemaître αα −= ), nous pouvons écrire que : 
'2_2_'1_1_ DeffDeffTeffTeff IIII ===  
'1_1_'2_2_ DeffDeffTeffTeff IIII ===  
Nous retrouvons les mêmes formes d’ondes  du courant efficace en fonction du déphasage 
courant/tension aux bornes de l’inductance d’opposition que celle pour le courant moyen présentées 
sur la Figure 40. 
Maintenant que nous avons les expressions des courants moyens et efficaces nous pouvons 
modéliser le comportement de notre semi-conducteur en conduction. 
Nous avons le modèle équivalent du composant à l’état passant suivant : 
 
Figure 41 - Modèle équivalent d’un composant à l’état passant (IGBT ou diode). 
Nous pouvons donc effectuer le calcul de pertes en conduction sachant que de façon générale : 
- Pour un transistor IGBT :  
P,q  V_ZT_*〈I〉 @ r_ZT_*Iuu6  (A- 73) 
 - Pour une diode :  
"=1y,yh=yS  T_Z_ ∗ 〈<〉 @ y_Z_ ∗ <S6  (A- 74) 
Les courbes suivantes du constructeur présentent les relevés de I  fV 	 pour l’IGBT et I¡  fV¡	 pour la diode. Ces courbes vont nous permettre de modéliser le composant durant sa 
conduction, en mesurant les  V et r (voir Figure 42). 
Sur ces courbes, nous voyons apparaître les limites de cette modélisation, les courbes 
pratiques sont souvent assez éloignées du modèle. Malgré tout, cette approche donne une bonne 
estimation des pertes en conduction. Pour aller plus loin, il est possible de modéliser ces courbes avec 




Figure 42 - Courbes extraites d’un document constructeur d’IGBT permettant de réaliser les calculs des 
pertes en conduction, Ic=f(Vce) pour l’IGBT et If=f(Vf) pour la diode. 
ANNEXES 
276 
D’autre part, nous pouvons voir clairement que ces variables que sont les résistances et les 
tensions de seuil sont fournies pour une température de jonction données. Nous pouvons donc à partir 
de deux relevés pour deux valeurs de températures de jonction différentes exprimer un coefficient 













=  (A- 75) 
Avec : 
- xCT  : coefficient thermique pour la variable x . 
- x  : variable liée à la température de jonction par le coefficient thermique, dans notre 
cas, x  correspond à une résistance en conduction ou une tension de seuil. 
- 1_jT  : température de jonction 1. 
- 2_jT  : température de jonction 2. 
- ( )1_2_ jj TT >  : la température de jonction 2 est supérieure à la température de 
jonction 1. Par exemple : CT j °= 1252_  et CT j °= 251_ . 
Ainsi ces coefficients thermiques pourront être utilisés pour exprimer une résistance de 
conduction ou une tension de seuil à la température de jonction désirée, avec la formule suivante :  
( )( )
refjdésiréejxrefjdésiréej TTCTTxTx ____ 1)()( −×+×=  (A- 76) 
Avec : 
- désiréejT _  : température de jonction désirée. Par exemple : CT désiréej °= 150_ . 
- refjT _  : température de jonction de référence, connue. Par exemple : CT refj °= 25_ . 
- xCT  : coefficient thermique pour la variable x , calculé par exemple pour deux 
valeurs de température de jonction, par exemple : CT j °= 1252_  et CT j °= 251_ . 
Maintenant écrivons les pertes en conduction moyenne, à l’échelle de la fréquence modulante 
( modf ) : 




































TVP  (A- 77) 




































TVP  (A- 78) 
Ces équations que nous avons écrite pour un bras d’onduleur constitué de pack IGBT en 
Silicium vont devoir être modifiées pour le cas de pack MOSFET en SiC. En effet, le composant 
MOSFET ne présente pas les mêmes caractéristiques en conduction.  
X.2.3.2 Approche pour un pack MOSFET en Carbure de Silicium 
Le composant MOSFET ne présente pas les mêmes caractéristiques en conduction que l’IGBT 
en Silicium. Tout d’abord, le MOSFET ne présente pas de tension de seuil TV _0 . Ensuite, le MOSFET 
contrairement à l’IGBT est bidirectionnel en courant, ce qui modifie les pertes en conduction et la 
répartition de ces pertes entre la diode et le MOSFET. D’autre part, pour l’IGBT les courbes de 
conduction sont modélisées par des droites puisque la saturation de ces composants intervient 
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seulement à environ dix fois le courant nominal (dans le sens direct). Or, le MOSFET commence à 
saturer à environ deux fois le courant nominal et à condition d’appliquer la bonne tension de grille 
sinon la saturation peut intervenir avant (dans le sens direct et inverse du courant). Pour toutes ces 
raisons, les équations des pertes en conduction doivent évoluer. 
Dans une première approche, nous considérerons que nous restons dans la partie linéaire des 
caractéristiques de conduction du MOSFET. C’est-à-dire, que nos équations de pertes en conduction 
seront valables que jusqu’à environ deux fois le courant nominal et avec une tension de grille 
adéquate. Nous considérerons donc des caractéristiques en conduction représentées par une résistance 
pour le sens direct du courant : directTdr __  et par une résistance pour le sens inverse du courant : 
inverseTdr __ . 
 
Mise en équations des pertes en conduction pour le pack MOSFET de manière générale :  





)()( inverseTeffjinverseTddirectTeffjdirectTdMOSFETcond ITrITrP ×+×=  (A- 79) 
- Pour une diode : (même équation que pour la diode en antiparallèle de l’IGBT, soit 
l’équation (A- 78))  
Les courbes suivantes du constructeur présentent les relevés de I  fV 	 pour le MOSFET 
et I¡  fV¡	 pour la diode. Ces courbes vont nous permettre de modéliser le composant durant sa 
conduction, en mesurant les variables  V, y_ et r (voir Figure 43). 
 
Figure 43 - Courbes extraites du document constructeur du pack MOSFET-SiC (POWEREX) permettant 
de réaliser les calculs des pertes en conduction (ici, considéré linéaire jusqu’à 2.In avec vgs=20V). 
Maintenant, nous devons calculer les nouveaux courants moyens et efficaces pour le MOSFET 
en tenant compte de sa bidirectionnalité en courant et des caractéristiques en conduction (voir aussi 
partie sur caractérisation en conduction du Chapitre 4). 
 
Après avoir compris et distingué les différents cas et hypothèses liés aux propriétés 
bidirectionnelles en courant du MOSFET-SiC (voir explication dans le Chapitre 5), nous pouvons 
écrire la nouvelle expression du courant efficace dans le MOSFET T1, pour le sens direct et inverse du 
courant. 





















α  (A- 80) 




















I  (A- 81) 













































































































































































































Après résolutions mathématiques de ces intégrales, nous pouvons écrire l’expression du 
courant efficace dans le sens inverse de la manière suivante : 
Remarque : pour simplifier l’écriture les variables qui évoluent en fonction de la température ne seront 
plus signalées dans certaines expressions mais elles restent inchangées. 
[ ]( )

















































































































































































































































































































































































































































_1_ INTEGRALEINTEGRALEINTEGRALEI inverseTeff ++=  (A- 88) 
Nous pouvons maintenant exprimer les pertes en conduction moyenne pour le MOSFET T1, à 
l’échelle de la fréquence modulante ( modf ) : 




















TrP  (A- 89) 
- Pour le sens inverse : 
( )3_2_1_
__,_
INTEGRALEINTEGRALEINTEGRALErP inverseTdMOSFETinversecond ++×=  (A- 90) 
 
Pour la diode, les pertes en conduction vont être diminuées par rapport au fonctionnement 
avec des IGBT unidirectionnels en courant. En effet, nous avons vu qu’une partie du courant qui passé 
dans la diode était désormais répartie entre le MOSFET et sa diode antiparallèle. 
Nous pouvons donc mettre en équation de la valeur moyenne du courant dans la diode D1, 























































































































α  (A- 91) 
Après résolution de l’intégrale, nous pouvons écrire l’expression du courant moyen dans la 






































































Avec : Z (correspondant à l’équation (A- 86)). Et : )cos( Z (correspondant à l’équation (A- 
87)). 
Nous pouvons donc mettre en équation de la valeur efficace du courant dans la diode D1, 


























































































































α  (A- 93) 
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Après résolution de l’intégrale, nous pouvons écrire l’expression du courant efficace dans la 
diode D1, 1_ DeffI  : 
( )
( )



























































































Avec : (correspondant à l’équation (A- 86)). Et : (correspondant à l’équation (A- 
87)). 
Nous pouvons écrire l’expression des pertes en conduction moyenne dans la diode D1, à 






































































































































































X.2.3.3 Impact de l’injection d’harmonique 3 sur les pertes en conduction 
Dans un fonctionnement onduleur triphasé, il peut être intéressant d’injecter de l’harmonique 
3 sur la tension de référence afin d’une part d’éliminer l’harmonique 3 présente sur le courant de 
sortie, et d’autre part de repousser les limites de la profondeur de modulation au-delà de 1. Si 
l’amplitude de la référence fondamentale est de 1, celle de la référence de l’harmonique 3 est de  1/6.  
Dans ces conditions, les équations permettant d’estimer les pertes en conduction vont être 
modifiées. Ces modifications se situent au niveau des équations des courants efficaces dans le 
transistor et la diode qui vont évoluer pour tenir compte de cette nouvelle tension de référence. 
Voici l’impact de cette injection de 1/6 de H3 sur les équations des pertes en conduction du transistor 
IGBT : 
Soit, une valeur efficace du courant dans l’IGBT T1, 1_ TeffI
 

















I  (A- 96) 

















I  (A- 97) 
Maintenant écrivons les pertes en conduction moyenne, à l’échelle de la fréquence modulante 
( modf ) : 


















































































X.2.4 Les pertes par commutation 
X.2.4.1 Approche pour un pack IGBT en Silicium 
Pour calculer ces pertes par commutation nous allons utiliser les relevés fournies par le 
constructeur ou obtenus par des mesures avec le montage « double pulse ». Ensuite, nous allons faire 
une approximation de ces courbes par un polynôme d’un ordre choisit. 
En général, le choix de l’ordre du polynôme se fait par appréciation de l’ordre de grandeurs 
des coefficients. Dans notre cas, nous allons respecter les choix de coefficients fait par ALSTOM pour 
les composants IGBT. Pour la mise à ON et la mise à OFF du transistor, nous allons avoir un ordre 3 
et pour le blocage de la diode (REC) un ordre 5. Ensuite, suite à nos relevés pratiques et par choix, 
nous allons être amenés à mettre des coefficients à zéro pour diminuer l’ordre du polynôme. 
D’autre part, il est bon de rappeler qu’à courant nul, en théorie, nous n’avons pas de pertes en 
commutation donc la constante de l’expression polynomiale n’existe pas physiquement. Elle peut 
néanmoins être utilisée afin de respecter au mieux les relevés sur la plage de courant mesurée et une 
surestimation des pertes sera faite pour les courants proches de zéro. Dans notre cas, ALSTOM utilise 
une autre équation polynomiale permettant de faire passer la courbe par zéro. 
Voici un exemple présentant les deux types d’équations polynomiales que nous pouvons 




Figure 44 - Exemple de relevés d’énergie de commutation en fonction du courant avec utilisation de deux 
types d’équations polynomiales. 
Nous pouvons donc écrire les équations polynomiales, pour des énergies de commutation 
instantanées, pour une tension busV  donnée et une température de jonction jT  donnée : 
)(.)(.)(.)( 32 tictibtiatE ONONONON ++=  (A- 100) 
)(.)(.)(.)( 32 tictibtiatE OFFOFFOFFOFF ++=  (A- 101) 
)(.)(.)(.)(.)(.)( 5432 tietidtictibtiatE RECRECRECRECRECREC ++++=  (A- 102) 
Ensuite, nous allons être amenés à effectuer des mesures d’énergies à différentes tensions. 
Afin de normaliser la mise en équation pour plusieurs tension de bus, nous allons considérer les 
équations des énergies de commutation instantanées suivantes (pour une température de jonction 
donnée jT ) : 
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 (A- 104) 
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QJD1210007 SN:000157 @ 150°C - Rgon = Rgoff = 2,2 Ohms 
y = -6E-08x3 + 6E-05x2 - 0,0049x + 0,4836
R2 = 0,9887

















































];;;;[ edcban =  
(A- 106) 
Ecrivons les pertes par commutation dans l’interrupteur 1 (T1 et D1) à l’échelle de la 
fréquence de la modulante ( modf ) :  
























 (A- 107) 


































































Avec :  
mod..2 fpiω =  (A- 110) 
Et en considérant le fondamental sinusoïdal du courant phase 1 : )(
_1 ti fondph sous la forme de 
l’équation (A- 69). 


















































































































 (A- 113) 
X.2.4.2 Approche pour un pack MOSFET en Carbure de Silicium 
Le composant MOSFET ne présente pas les mêmes caractéristiques en conduction que l’IGBT 
en Silicium « classique », nous avions vu cela lors de la mise en équations des pertes en conduction du 
MOSFET.  
Nous devons donc calculer les nouvelles équations des pertes en commutation en tenant 
compte de la bidirectionnalité en courant du MOSFET et de ces caractéristiques en conduction que 
nous avions vues. 
Ecrivons les pertes par commutation pour le MOSFET à l’échelle de la fréquence de la 




























































































































































































































Remarque : dans toutes ces expressions, l’indice « ON  » qui peut être remplacé par « OFF » 
(il s’agit des mêmes expressions pour les pertes en commutation du MOSFET). 
Cette expression peut être décomposée afin de séparer les pertes en commutation correspond 
au courant direct et les pertes en commutation correspond au courant inverse dans le MOSFET T1. 
Pour le sens direct, nous avons l’expression des pertes en commutation à l’échelle de la 
fréquence de la modulante ( modf ) : 
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Soit les mêmes pertes en commutation (
mod_ TdirectON
































aVfP ONONphONbusddirectON  (A- 116) 
Pour le sens inverse, nous avons l’expression des pertes en commutation à l’échelle de la 




























































































































































































Les pertes par commutation pour le blocage de la diode D1, à l’échelle de la fréquence de la 























































































Comme nous pouvons le constater ces expressions de pertes en commutation sont assez 
complexes à écrire de manière analytique. Mais il est important de comprendre que les pertes en 
commutations lorsque le courant est dans le sens inverse sont beaucoup plus faible voire négligeable 
par rapport à celle dans le sens de courant direct.  
En raisonnant toujours sur l’interrupteur du haut du bras de commutation avec les mêmes 
conventions que précédemment. En conduction, dans la phase de courant inverse, « classiquement » la 
diode D1 conduit, mais nous avions vu dans un graphe à l’échelle de la fréquence modulante que pour 
un composant MOSFET-SiC bidirectionnel en courant, il existe 3 phases de conduction : une phase où 
T1 seul conduit puis une phase où T1 et D1 conduisent et une phase où T1 seul conduit. En 
commutation, toujours dans la phase de courant inverse, nous devons raisonner à l’échelle de la 
commutation où nous avons les temps morts qui permettent à la diode D1 de conduire avant d’amorcer 
le transistor T1 sur une tension correspondante à la chute de tension de la diode D1 en conduction, 
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puis le bocage de T1 se fera en établissant une tension correspondante à la chute de tension de la diode 
D1 en conduction qui reprend le relais. Ces commutations se font donc sous tension réduite 
(correspondante à la chute de tension de la diode D1 en conduction) ce qui permet pour la plupart des 
cas de les considérer négligeables par rapport aux commutations qui se font sous la tension de bus lors 
des phases de courant positif. Cette hypothèse qui vise à négliger les pertes en commutations dans les 
phases de courant inverse a pu être vérifiée par des essais pratiques (avec le banc d’essai présenté au 
Chapitre 4). 
Annexe XI : Descriptifs en images de l’ensemble du banc d’essai mis 
en œuvre pour caractériser les semi-conducteurs 
  
 





Figure 46 - Images présentant une description du banc d’essai mis en œuvre. 
 
 





Figure 48 - Images présentant une description de la partie pont en H du banc d’essai (ici, dans une 
première configuration permettant de tester des packs MOSFET-SiC POWEREX). 
 
 
Figure 49 - Images présentant une description de la partie pont en H du banc d’essai (ici, dans une 





Figure 50 - Images présentant une description de la partie pont en H du banc d’essai (ici, dans une 
première configuration permettant de tester des packs MOSFET-SiC ROHM ou IGBT-Si F100R12MT4). 
 
 
Figure 51 - Images présentant une description de la baie de commande. 
 
 
Figure 52 - Photos présentant les corps de chauffe et les cartouches chauffantes. 
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